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Kurzfassung
Die zur Verfügung stehenden Frequenzen stellen für eine zunehmende Anzahl von Anwen-
dungen eine zentrale Ressource dar. Die eziente Nutzung der verfügbaren Frequenzen ist
erforderlich und damit die Entwicklung von frequenzagilen Sender- und Empfängerarchi-
tekturen, die in der Lage sind sowohl zu erkennen, welche Frequenzen in dem Moment
ungenutzt sind, als auch die Fähigkeit besitzen diese Frequenzen selbst zu nutzen. Dafür
können entweder mehrere Schaltungen für die jeweiligen Frequenzen parallel aufgebaut
werden, oder im Sinne der fortschreitenden Miniaturisierung kongurierbare Schaltungen
verwendet werden. Die abstimmbaren, steuerbaren Bauelemente, die für kongurierbare
Schaltungen notwendig sind, sind auf vielfältige Weise realisierbar. In der vorliegenden
Arbeit wird eine Transistorschaltung mit elektronisch steuerbarem induktiven Verhalten
als Ergänzung zu etablierten Methoden der Erzeugung abstimmbarer Induktivitäten für
die Hochfrequenz-Schaltungstechnik untersucht. Die Besonderheit der transistorbasierten
Induktivitätsschaltung ist das Potenzial für symmetrisches Verhalten in Vorwärts- und
Rückwärtstransmission, der große Abstimmbereich der Induktivität sowie der breite nutz-
bare Frequenzbereich. Basierend auf den Beurteilungskriterien Abstimmbereich, Frequenz-
verhalten, Güte und Symmetrieeigenschaften wird die Praxistauglichkeit der induktiven
Reaktanzschaltung geprüft und mit bestehenden Methoden, wie Gyratorschaltungen oder
geschalteten Spiralinduktivitäten verglichen. Es werden realisierte Schaltungen vorgestellt,
bei denen die Hauptentwurfsziele von hoher Güte, einer hohen Nutzfrequenz, Symmetrie
und einem großen Abstimmbereich jeweils unterschiedlich priorisiert und in Grenzen
erfüllt wurden. Die realisierten Schaltungen zeigen eine hohe Empndlichkeit gegenüber
Schwankungen in der Steuerspannung. Das macht die Schaltung einerseits anfällig für Stö-
rungen, ist andererseits aber Folge der stufenlosen Steuerung des Induktivitätswertes und
ermöglicht das präzise Einstellen der gewünschten Induktivität. Die Induktivitätsschaltung
ist damit keine uneingeschränkte Lösung für alle Anwendungsbereiche, aber sie stellt eine
wertvolle Ergänzung zu den bisherigen Werkzeugen der HF-Schaltungstechnik dar.
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Abstract
Available frequencies are a central resource for an increasing number of applications. Hence,
their ecient use is required, and thus the development of frequency agile transmitter
and receiver architectures, capable of both identifying which frequencies are momentarily
unused and the ability to utilize those frequencies. For this purpose, either several circuits
for the respective frequencies can be set up in parallel, or, with regard to the increasing
miniaturization, recongurable circuits can be used. The tunable, controllable components
necessary for tunable circuits can be implemented in various ways. In this work, a transistor
circuit with an electronically controllable inductive behavior is investigated as a complement
to already established methods of tunable inductors for high-frequency circuit technology.
The peculiarity of the transistor-based inductance circuit is the potential for symmetrical
behavior in forward and reverse transmission, the large tuning range of the inductance and
the wide usable frequency range. Based on the evaluation criteria tuning range, frequency
response, quality factor and symmetry, the practicability of the inductive reactance circuit
is tested and compared with existing methods, such as the gyrator circuit or switched
spiral inductances. Realized circuits are presented in which the main design goals of high
quality, a high useful frequency, symmetry and a large tuning range were each prioritized
dierently, since not all goals can be met simultaneously. These design goals were all met
within limits. Thus, the circuit concept itself remains versatile, but must be adapted for
specic application based on the priority objectives and extended if necessary. The realized
circuits also show a high sensitivity to variations in the control voltage. This makes the
circuit on the one hand prone to interference, on the other hand, however, this behaviour
is a result of continuous instead of stepwise control of the inductance value and allows
the precise setting of a desired inductance. The inductance circuit is therefore not an
unconditional solution for all applications, but it is a valuable addition to the existing tools
of high frequency circuit technology.
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Fortschreitende Entwicklungen im Bereich der drahtlosen Kommunikation führen dazu,
dass zunehmend mehr Funkanwendungen in den Alltag der Menschen integriert werden.
Das führt zu Herausforderungen, da einerseits die endliche Netzkapazität immer weiter
ausgelastet wird, und es andererseits zu einer Vielzahl koexistierender Funkstandards führt.
Zu diesen Funkstandards gehören zum Beispiel Mobilfunknetze, drahtlose persönliche
Netzwerke oder drahtlose lokale Netzwerke [1]. Um eine störungsfreie Übertragung zu er-
möglichen und die Netzkapazität, als eine begrenzte Ressource, ezient zu nutzen, müssen
die drahtlosen Sender- und Empfängerarchitekturen in der Lage sein, mit unterschiedli-
chen Kommunikationsstandards umzugehen. Auch eine Kompatibilität mit zukünftigen
Techniken und Datenraten muss berücksichtigt werden. Das macht eine kompakte und
energieeziente schaltungstechnische Lösung notwendig, die in der Lage ist, verschiedene
Standards zu implementieren und die in intelligenten Hochfrequenz (HF)-Frontends und
anderer abstimmbarer HF Schaltungstechnik verwendet werden kann. Bisherige Methoden
beinhalteten beispielsweise das Umschalten zwischen einzelnen spannungsgesteuerten
Oszillatoren für die jeweiligen Frequenzbänder, oder geschaltete Resonatoren zur Frequenz-
bandauswahl. Die Abstimmbarkeit kann jedoch auf zwei Arten implementiert werden:
entweder, durch Aufbauen separater Sendemodule für alle Sendefrequenzen, wobei mit-
tels eines Schalters zwischen den Modulen gewechselt wird, oder indem eine Schaltung
selbst mit abstimmbaren Bauelementen ausgestattet wird. Aus Gründen der Kompaktheit
und der Kosten sind die abstimmbaren Bauelemente vorteilhafter. Eine Betrachtung der
konventionellen Hochfrequenz-Schaltungstechnik bezüglich abstimmbarer Schaltungen
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zeigt schnell, dass in realen Architekturen oft nur abstimmbare Kapazitäten zu nden sind.
Damit bleiben jedoch Vorteile ungenutzt, die mit der Verwendung abstimmbarer Induk-
tivitäten einher gehen würden. Die variable Induktivität erweitert die Freiheitsgrade im
Schaltungsentwurf deutlich: nicht nur die Auswahl der zur Verfügung stehenden Elemente
wird erhöht, sondern auch die Möglichkeit, eine höhere Robustheit oder einen größeren
Abstimmbereich bei Oszillatoren und anderen abstimmbaren Netzwerken zu erreichen.
Aufgrund der grundlegenden Natur der Induktivität in der Schaltungsentwicklung kommt
hinzu, dass die Anwendungsmöglichkeiten für abstimmbare Hochfrequenzinduktivitäten
sehr vielseitig sind, von Frontends über Filter bis hin zu Anpassnetzwerken. Vor dem Senden
sollen Dienste beispielsweise prüfen, welche Übertragungskanäle in dem Moment nicht
genutzt werden. Das erfordert rekongurierbare Schaltungen sowohl auf Sende- als auch
auf Empfangsseite, die wiederum abstimmbare Bauelemente erforderlich machen.
1.1. Problemstellung
In der vorliegenden Arbeit sind transistorbasierte abstimmbare Induktivitäten das Haupt-
thema und werden ausführlich diskutiert. Dabei ist das Ziel, Lücken in den bisher beste-
henden Arbeiten zu schließen und allgemein gültige Entwurfsrichtlinien für die induktive,
transistorbasierte Reaktanzschaltung aufzustellen. In vorangegangenen Arbeiten wurden
folgende Themen nicht oder nur unzureichend diskutiert und sind deshalb Inhalt der hier
vorgestellten Dissertation.
In bisherigen Arbeiten wurde nicht untersucht, ob und welchen Einuss die Transistor-
technologie auf die Funktionalität der Reaktanzschaltung hat. Das liegt möglicherweise
daran, dass in bisherigen Realisierungen nur selten Wert auf eine Untersuchung der Re-
ziprozität gelegt wurde – bei der die Technologieunterschiede entscheidend sind. Damit
einhergehend ist, dass zwar die grundlegende Idee der Reaktanzschaltung in Lehrbüchern
Erwähnung ndet, nicht jedoch eine konkretere Untersuchung, die die Ableitung von Ent-
wurfsregeln zulässt. Auch die selten in Publikationen gezeigten praktischen Realisierungen
der transistorbasierten Reaktanzschaltung werden nicht in einen größeren Kontext gesetzt.
Dadurch fehlt der Vergleich mit den Ergebnissen anderer Methoden, wie zum Beispiel der
Gyratorschaltung oder schaltbaren planaren Induktivitäten.
Genauso wie bei anderen Methoden abstimmbarer Induktivitäten gibt es auch zu den
Reaktanzschaltungen vorangegangene Arbeiten. Diese Arbeiten lassen jedoch einige Punkte
in ihren Untersuchungen aus, wie zum Beispiel:
• Das Aufstellen von allgemeingültigen Entwurfsregeln
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• Die Verwendung der transistorbasierten Induktivitätsschaltung in symmetrischen
Netzwerken
• Der Einuss der Transistortechnologie auf die Reziprozität
• Die praktische Umsetzung der Schaltung
1.2. Lösungsansatz
Allem voran geht eine Literaturrecherche, die deutlich machen soll, wo Lücken in der
Erforschung des Themas bestehen. Anschließend werden schrittweise komplexer wer-
dende Schaltungen, die die Reaktanzschaltung abbilden, analytisch untersucht. Aus den
daraus resultierenden Erkenntnissen können allgemeine Entwurfsrichtlinien abgeleitet
werden. Die Entwurfsziele, die dabei verfolgt werden, beinhalten die Nutzung im Hoch-
frequenzbereich, einen großen Abstimmbereich der Induktivitätswerte, hohe Gütewerte
und symmetrisches Verhalten. Diese Ziele können allerdings nicht zeitgleich mit derselben
Schaltung erfüllt werden, was das Formulieren allgemeingültiger Entwurfsregeln erschwert.
Sinnvolle Kompromisse müssen untersucht und in Abhängigkeit von gegebenen Einsatzge-
bieten und Optimierungszielen beurteilt werden. Im Anschluss an die analytische Studie
der vereinfachten Schaltungen werden schrittweise komplexere Schaltungen simuliert.
Das unterstreicht und erweitert die Erkenntnisse aus der analytischen Untersuchung. Aus
den zuvor abgeleiteten Entwurfsrichtlinien werden schließlich praktische Schaltungen
aufgebaut, die die Funktionalität der Induktivitätsschaltung belegen.
1.3. Aufbau der Arbeit
Der Einleitung folgen fünf Kapitel: Kapitel 2 behandelt die Beurteilungskriterien abstimm-
barer Induktivitäten, den Stand der Technik unter Berücksichtigung dieser Kriterien, sowie
die Einordnung und Funktionsweise der transistorbasierten Induktivitätsschaltung in das
Thema. Kapitel 3 erläutert Entwurfsmethoden, die bei der Entwicklung einer Induktivi-
tätsschaltung zur Verfügung stehen, und leitet aus dem gewonnenen Wissen Entwurfs-
richtlinien ab. Numerische Berechnungen zeigen im Kapitel 4 das zu erwartende Verhalten
einer späteren praktischen Umsetzung der Erkenntnisse vorangegangener Abschnitte. Die
Messergebnisse der realisierten Schaltungen werden in Kapitel 5 dargestellt. Abschließend
werden in Kapitel 6 die Ergebnisse zusammengefasst und Bezug nehmend auf die in der
Arbeit vorrangig verfolgten Ziele bewertet. Darauf basierend erfolgt ein Ausblick über die
Möglichkeiten weiterführender Entwicklungen an diesem Thema.
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In der vorliegenden Arbeit wird die Entwicklung von Schaltungen beschrieben, deren
Ziel ein induktives Verhalten ist. In diesem Kapitel werden verschiedene Ansätze zur Er-
zeugung abstimmbarer Induktivitäten vorgestellt, außerdem werden Parameter deniert,
die einen Vergleich der Ansätze ermöglichen. Aus dieser Gegenüberstellung werden die
Vorteile einer elektronisch abstimmbaren Induktivität deutlich, zu denen die transistorba-
sierte Reaktanzschaltung gehört. Ihre Funktionsweise und Anwendungsgebiete bilden den
Abschluss des Kapitels.
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2.1. Kriterien abstimmbarer Induktivitäten
Es werden im Nachfolgenden sowohl Schaltungselement-bezogene, wie auch Netzwerk-
bezogene Merkmale der bisherigen Ansätze betrachtet. Die Schaltungselement-bezogenen
Merkmale beinhalten Induktivität, Güte und das Frequenzverhalten. Unter die Netzwerkpa-
rameter fallen Reziprozität und Symmetrie, sowie Passivität.
2.1.1. Induktivität und Güte
Die Induktivität ist eine Größe, die für Spulen, aber auch Leitungen oder Leiteranord-
nungen allgemein relevant ist. Die Induktivität L beschreibt die Eigenschaft, magnetische
Feldenergie speichern zu können beziehungsweise quantiziert das Verhalten, das einer
unmittelbaren Änderung des Stroms iL entgegen wirkt und wird in der Einheit Henry
angegeben [2],[3].
uL = L ·
d iL
d t
, ûL = L
(
d iL
d t
)
max
(2.1)
Für den Übergang von Zeitbereich in den Frequenzbereich ergibt sich
ûL = L ·ω · îL mit
(
d iL
d t
)
max
= ω · îL (2.2)
mit der Kreisfrequenz ω. Die Division durch
√
2 ergibt den Eektivwert uL:
uL = L ·ω · iL mit ω = 2πf . (2.3)
Die Darstellung der komplexen Impedanz einer Spule im Frequenzbereich besteht aus
einem, die ohmschen Verluste repräsentierenden, Realteil, sowie dem Imaginärteil, der
die gespeicherte Energie beschreibt. Bei einer idealen, verlustlosen Spule entspricht die
Impedanz dem Imaginärteil der Impedanz, dem induktiven Blindwiderstand XL, auch
Reaktanz genannt, wie in Abbildung 2.1a dargestellt. Um einen formalen Ausdruck für die
Reaktanz XL zu erhalten, wird der Quotient aus Spulenstrom iL und Spulenspannung uL
gebildet [2]:
XL = ω ·L. (2.4)
Dabei ist die Reaktanz XL proportional zur Induktivität L der Spule und der Frequenz f ,
wie auch in Fosters Reaktanztheorem beschrieben [4]. Es besagt, dass die Reaktanz unter
Voraussetzung eines passiven, verlustfreien Eintor-Netzwerkes immer mit steigender Fre-
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Re{Z}
Im{Z}
XL
(a)
ω
Im{Z}
XL
(b)
Abbildung 2.1. – Zeigerdiagramme einer idealen Spule: (a) die komplexe Impedanz Z der idealen
Spule hat keinen Realteil und ihr Zeiger liegt auf der Imaginärachse. (b) Bei konstanter Induktivität der
Spule steigt die Reaktanz XL proportional mit der Frequenz (XL =ω L = 2πf L).
quenz zunimmt. Bei konstanter Induktivität der Spule steigt der induktive Widerstand der
Spule proportional mit der Frequenz: XL ∝ f , wie in Abbildung 2.1b abgebildet. Das heißt,
dass eine ideale Spule bei Gleichstrom einem Kurzschluss entspricht und der induktive
Widerstand mit zunehmender Frequenz steigt, bis ihr Verhalten einem Leerlauf entspricht.
Die reale Spule weist im Gegensatz zu der idealen Spule jedoch ohmsche Verluste auf,
zu deren Modellierung ein Widerstand RL in Serie zur Induktivität L dient. Dabei bildet
der Blindwiderstand XL den Imaginärteil der komplexen Impedanz ZL und der ohmsche
Widerstand RL entspricht dem Realteil, wie in Tabelle 2.1 als Übersicht dargestellt ist. Mit
Hilfe der komplexen Impedanz ZL kann die Induktivität aus der Impedanz ZL bestimmt
werden.
ZL =
u
i
= RL + jωL (2.5)
= RL + jXL (2.6)
Re{ZL} = RL

RL = 0 (ideale Spule)
RL > 0 (reale Spule)
In der Theorie steigt die induktive Reaktanz XL mit zunehmender Frequenz, der Induktivi-
tätswert L selbst ist jedoch frequenzunabhängig, das heißt auch bei steigender Frequenz
konstant. Die Frequenzunabhängigkeit eines variablen Induktivitätswertes ist auch bei der
schaltungstechnischen Nachbildung der Spule das Ziel.
Im Allgemeinen beruht die Denition der Güte Q auf dem Verhältnis von gespeicherte
Energie zu Verlustenergie [6]. In dieser Arbeit wird das Verhältnis der Beträge von Imaginär-
zu Realteil der Impedanz der Schaltung als Maß für die Güte verwendet [7]:
Q =
| Im{ZL}|
|Re{ZL}|
=
XL
RL
=
ωL
RL
(2.7)
wobei Re{ZL} und Im{ZL} respektive der Real- und Imaginärteil der Impedanz ZL einer
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Tabelle 2.1. – Vergleichende Übersicht von idealer und realer Spule mit den jeweiligen Ersatzschaltbil-
dern, Zeigerdiagrammen und der Darstellung der Induktivitäten als komplexe Werte [5].
Bauelement Induktivität
(ideale Spule)
Induktivität seriell zu
Widerstand (reale Spule)
Ersatzschaltbild
L
L
L
L RL
(induktiver
Blindwiderstand)
(induktiver Blindwiderstand
und Wirkwiderstand)
Zeigerdiagramm Re{Z}
Im{Z}
XL Re{Z}
Im{Z}
XL
Z
RL
ϕ
Komplexer Widerstand ZL =
uL
i
= jωL = jXL ZL =
u
i
= RL + jωL
= RL + jXL
Spule sind. Bei einem konstanten Wert des Serienwiderstandes RL würde der Gütewert Q
mit zunehmender Frequenz steigen (Q = ωL/RL) [7]. Die Güte Q muss somit als frequenz-
abhängige Größe betrachtet werden.
2.1.2. Reziprozität und Symmetrie
Eine Spule als Induktivität ist immer reziprok, symmetrisch und passiv. Für die Nachbildung
einer Induktivität mittels einer elektronischen Schaltung ist die Untersuchung dieser Eigen-
schaften deshalb unumgänglich. Sie ist insbesondere notwendig, wenn die elektronische
Induktivität in einer bidirektional genutzten Schaltung, wie z.B. einem Filter als Serienschalt-
element verwendet werden soll. Reziprozität und Symmetrie sind Beschreibungsgrößen,
die ein Maß für die Eignung einer Schaltung für eine bidirektionale Verwendung darstellen
und können mittels Tellegens Theorem untersucht und beschrieben werden. In [8] wird
die vielseitige Anwendbarkeit von Tellegens Theorem besprochen und die Untersuchung
der Reziprozität einer Schaltung als eine der Anwendungen genannt. Dafür werden zwei
Herangehensweisen vorgestellt:
1. Ein Zweitor mit bekannter Last und Quelle wird mit dem Verhalten verglichen,
wenn Quelle und Last vertauscht werden. Ergibt sich für beide Varianten das gleiche
Ergebnis, liegt ein reziprokes Netzwerk zwischen Quelle und Last vor.
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L
L
1
L
L
1 2
Abbildung 2.2. – Darstellung einer idealen Induktivität in 1- und 2-Tor Aufbau. Die Induktivität im
1-Tor Aufbau wird durch den Reexionsfaktor S11 beschrieben und die Anordnung der Spule als 2-Tor
durch die beiden Transmissionsparameter S12 und S21 und die zwei Reexionsparameter S11 und S22.
2. Ein n-Tor, das aus reziproken Elementen besteht, ist auch im Gesamten reziprok.
Die in der vorliegenden Arbeit präsentierte Induktivitätsschaltung enthält ein aktives
Schaltungselement, wodurch das zweite Kriterium nicht zweckmäßig ist. Da der Transistor
aber nicht als Verstärker, sondern als Steuerelement agiert, besteht die Möglichkeit, dass
ein reziprokes Verhalten nachgewiesen werden kann. Die erste Herangehensweise zur
Untersuchung der Reziprozität wird deshalb für diese Arbeit als Grundlage genommen.
In der HF- und Mikrowellentechnik wird die Ausbreitung von Wellen auf Leitungen und
in Schaltungen betrachtet. Dabei kommt es zur Reexion von Wellenanteilen, die sich zum
Ausgangspunkt zurück ausbreiten. Ob sich eine Schaltung unter dem Einuss der einfallen-
den, hinlaufenden Welle genauso verhält wie unter dem der reektierten, zurücklaufenden,
kann mit den Begrien Reziprozität und Symmetrie unter Verwendung von Streuparame-
tern (S-Parameter) beschrieben werden. Soll die Schaltung bi-direktional genutzt werden
und die Induktivität außerdem nicht in einem Pfad nach Masse, sondern in Serie zu anderen
Schaltungselementen benutzt werden, ist eine Untersuchung dieser Eigenschaften unum-
gänglich. Eine herkömmliche Induktivität ist aufgrund ihrer zwei Klemmen prinzipiell
ein Eintor (auch Zweipol genannt), wie in Abbildung 2.2 links dargestellt. Sie wird durch
einen einzigen Streuparameter beschrieben, sodass keine Transmissionsuntersuchungen
dieser Induktivitätsschaltung möglich sind. Eine Induktivität kann jedoch auch in einer
Zweitor-Darstellung beschrieben werden, wie in Abbildung 2.2 rechts dargestellt: dort liegt
das Tor nicht zwischen den beiden Klemmen der Induktivität, sondern es bendet sich je ein
Tor zwischen einer Klemme der Induktivität und einer Bezugsklemme. Die sich aus dieser
Zweitor-Darstellung ergebende 2x2 Streumatrix ermöglicht neben der Beschreibung der
Amplitude und Phase der reektierten und übertragenen Leistungswellen eines Zweitors
zusätzlich die Beurteilung von Reziprozität und Symmetrie. Das Kriterium der Reziprozität
fordert die Austauschbarkeit der Tore, sodass gilt: wenn Vorwärtstransmission S21 und
Rückwärtstransmission S12 gleich sind (S12=S21), ist von Transmissionssymmetrie, oder
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Abbildung 2.3. – Prinzipdarstellung eines Zweitors mit externer Quelle und Last.
Reziprozität die Rede, die wie folgt notiert werden kann [9]:
Sm,n=Sn,m ∀m,n mit m , n (Reziprozität) (2.8)
wobei m und n die Torbezeichnungen sind. Oft werden Reziprozität und Passivität syn-
onym verwendet, da ein passives Bauelement im Allgemeinen ein richtungsunabhängiges
Verhalten zeigt. Dieses reziproke Verhalten zeigt sich, wenn isotrope Materialien verwendet
werden. Filter sowie Kabel, Dämpfungsglieder, Leistungsteiler und -koppler aus verteilten
Leitungsbauelementen sind stets reziprok. Nicht-reziproke Netzwerke ergeben sich im
Umkehrschluss üblicherweise aus der Verwendung aktiver Bauelemente oder anisotro-
per Materialien. Anisotrope Materialien haben abhängig von der Ausbreitungsrichtung
eines Signals unterschiedliche elektrische Eigenschaften, wie beispielsweise Ferrite, aus
denen Isolatoren und Zirkulatoren aufgebaut werden, die zwar passiv aber nicht reziprok
sind [3],[8].
Die Eigenschaft Symmetrie ist eine Weiterführung der Reziprozitätsdenition und fordert
zusätzlich zur Transmissionssymmetrie auch Reexionssymmetrie:
Sm,m=Sn,n ∀m,n und Sm,n=Sn,m ∀m,n mit m , n (Symmetrie) (2.9)
In einem symmetrischen Netzwerk ist die Übertragung eines Signals demnach nicht von
der Übertragungsrichtung abhängig; die Ein- und Ausgangstore sind austauschbar.
2.1.3. Stabilität
Als Stabilität wird die Eigenschaft einer Schaltung beschrieben, von zeitlich begrenzten
Störungen nicht zum Schwingen angeregt zu werden. Passive Bauelemente enthalten nichts,
das Leistung zu dem zu übertragenden Signal hinzufügen kann, sodass passive Elemen-
te nicht schwingungsfähig sind. Bei aktiven Bauelementen hingegen trägt eine externe
Leistungsversorgung zum übertragenen Signal bei. Zu den aktiven Schaltungselementen
zählen neben dem Transistor auch Röhren, Dioden oder Spannungs- und Stromquellen.
Im Allgemeinen sind Transistoren sowohl zu Verstärkung als auch zu Oszillation fähig.
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Ob eine Oszillation stattndet, hängt von zwei Aspekten ab: einerseits ist der Transistor
selbst ausschlaggebend, sowie die Grenzen seines Kleinsignalverhaltens für bestimmte
Frequenzen und Arbeitspunkte, und andererseits hängt es von den Quellen- und Lastim-
pedanzen der Schaltung ab [10]. Ein prinzipieller Aufbau eines Zweitors mit Quelle und
Last ist in Abbildung 2.3 dargestellt. Wenn eine Transistorschaltung eine verstärkende oder
eine, wie in der vorliegenden Arbeit, steuernde Funktion haben soll, ist ein Schwingvor-
gang unerwünscht. Eine Transistorschaltung, die unabhängig von den anliegenden Last-
und Quellimpedanzen nicht beginnt zu schwingen, wird als unbedingt stabil bezeichnet.
Wenn aber bestimmte Werte für diese Impedanzen einen Schwingvorgang anregen, so
gilt die Schaltung als bedingt stabil [10]. In [11] zeigt Gonzales verschiedene Wege zum
Stabilitätsbeweis. Die bekannteste der dort beschriebenen Methoden zur Betrachtung der
Stabilität ist der Stabilitätsfaktor nach Rollet, oder k-Faktor, der 1962 von Rollet vorgestellt
und anschließend von Kurokawa um eine Darstellung des k-Faktor mit S-Parametern
ergänzt wurde [12],[13]. Der k-Faktor setzt sich aus allen vier S-Parametern eines Zweitors
zusammen. Interessant hierbei ist, dass für den k-Faktor die Tore somit austauschbar sind
und der Faktor so zu einer allgemeinen Beschreibung der Stabilität führt.
k =
1− |S11|2 − |S22|2 + |∆|2
2 · |S12| |S21|
(2.10)
∆ = S11S22 − S12S21 (2.11)
Zusätzlich gibt es die zwei Bedingungen
|S12S21| < 1− |S11|2 und |S12S21| < 1− |S22|2 (2.12)
die aber in der Praxis üblicherweise nicht untersucht werden [7]. Für k > 1 gilt eine Schaltung
als unbedingt stabil. Das heißt, dass die Schaltung nicht schwingt, unabhängig von den
Quellen- und Lastimpedanzen oder zusätzlichen passiven Bauelementen. Für k < 1 wird eine
Schaltung als bedingt stabil betrachtet, da sie nur für bestimmte Quell- und Lastimpedanzen
zu schwingen beginnt.
2.1.4. Passivität
Bauelemente können in Gruppen aktiven und passiven Verhaltens unterteilt werden. Bei
aktiven Bauelementen ist es möglich, dass durch den Beitrag einer externen Energiequelle
zum Übertragungssignal eine größere Leistung als Ausgangssignal abgegeben wird, als am
Eingangstor eingespeist wurde. Ein Beispiel für dieses Verhalten ist die Verstärkerschaltung.
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Passive Elemente generieren keine Leistung und verbrauchen oder speichern sie stattdessen.
Diese Kategorie umfasst Widerstände, Kondensatoren, Spulen, Memristoren, Leistungsteiler
und -koppler. Die reale Spule gehört zu den passiven, isotropen Netzwerkelementen, sodass
ihre Verwendung in einer Schaltung weder eine Richtungsabhängigkeit noch Eigenschaften
aktiver Schaltungen verursacht. Bei der Nachbildung der Induktivität durch eine äquivalente
elektronische Schaltung muss folglich das Ziel sein, das gleiche Verhalten zu erreichen.
Passivität und Stabilität sind Eigenschaften, die oft zu Verwirrung bei dem Thema
der Induktivitäten abbildenden Schaltungen führen. Schaltungen bestehend aus passiven
Elementen können nicht schwingen und sind daher stabil. Als passiv werden Netzwerke
nach Raisbeck bezeichnet, wenn sie folgenden Anforderungen genügen [14]:
1. Das Netzwerk ist linear.
2. Werden Ströme beliebiger Wellenform in die Klemmen eines Netzwerks eingebracht,
wird die Gesamtenergie des Netzwerkes nicht negativ.
3. Keine Spannungen liegen zwischen den Klemmen an, bevor ein Strom in das Netzwerk
eingespeist wird.
Wenn diese Denitionen auf ein Zweitor angewandt werden, muss der Realteil der resul-
tierenden Impedanz positiv sein, damit die Schaltung als passiv gilt. In [15] wird bei der
Unterscheidung aktiver und passiver Bauelemente aber zusätzlich dargelegt, dass Schaltun-
gen, die aktive Bauelemente enthalten, passiv sein können, wenn die gesamte, gemittelte
Kleinsignal-Leistung, die an allen Toren eingefügt ist, gleich null (verlustlos) oder positiv
(verlustbehaftet) ist. Als Bewertungskriterium dafür wurde 1954 von Mason die Größe U
als verfügbare Leistungsverstärkung einer unilateralen Schaltung eingeführt. Sie beschreibt,
neben anderen Verwendungsmöglichkeiten, dass ein Zweitor für U < 1 passiv ist und für
U > 1 aktives Verhalten aufweist [16]. Diese Mason Invariante wird in [17] unter anderem
mittels S-Parametern dargestellt. Da die Stabilität bei der Betrachtung aktiver Schaltungen
von großem Interesse ist, wird U mit Hilfe des Stabilitätsfaktors k aus (2.10) beschrieben:
U =
∣∣∣∣∣∣


S21
S12

 − 1
∣∣∣∣∣∣
2
2k
∣∣∣∣∣∣
S21
S12
∣∣∣∣∣∣− 2<


S21
S12


(2.13)
Die unilaterale Verstärkung U ist für die Verstärkerentwicklung ein vielseitig anwendbares
Werkzeug, geht aber von einem rückwirkungsfreien Zweitor aus, bei dem keine Rückwärts-
transmission vom Ausgang auf den Eingang der Schaltung stattndet. Bei HF-Verstärkern,
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die normalerweise auch eine Rückwirkung von Ausgang auf Eingang aufweisen, wird von
Rückwirkungsfreiheit ausgegangen, wenn der Einuss auf die Verstärkung vernachlässigbar
ist.
Bei der Induktivitätsschaltung sorgt eine transistorinterne parasitäre Rückkoppelkapazi-
tät dafür, dass diese Annahme nicht erfüllt ist. Diese Kapazität hat einen großen Einuss auf
das Schaltungsverhalten und kann daher nicht vernachlässigt werden. Eine den Rückkop-
peleekt neutralisierende externe Beschaltung kann unter Umständen dafür sorgen, dass
S12 = 0 gilt. Dieses Resultat ist jedoch nur nutzbringend, wenn die Induktivitätsschaltung
in einem schmalen Frequenzbereich betrieben wird. Für Induktivitäten über einen breiteren
funktionalen Frequenzbereich, wie in der vorliegenden Arbeit vorgestellt, ist die unilaterale
Verstärkung für die Untersuchung der Passivität der Schaltungen nicht geeignet.
Die Frage, ob die Induktivitätsschaltung aktiv oder passiv ist, ist hier nur insoweit wich-
tig, dass die Schaltung, wenn sie kein passives Verhalten zeigt (entgegen der Entwurfsziele),
zumindest nicht schwingen soll. Das heißt, Reziprozität und Stabilität sind für die Funk-
tionalität von vordergründigem Interesse. In der vorliegenden Arbeit wird deshalb für die
realisierten Schaltungen die Beurteilung des Parameters Passivität nicht verfolgt.
2.1.5. Rauschen
Ein Transistor unterscheidet nicht zwischen Nutzsignal und Rauschen und überträgt bezie-
hungsweise verstärkt beides. Besonders relevant ist das bei Frontendanwendungen, wo
aufgrund des geringen Signal-Rausch-Abstandes der Rauschanteil so klein wie möglich
gehalten werden muss [10], da Signal und Rauschen sonst nicht mehr unterscheidbar sind.
Es gibt verschiedene Arten und Ursachen für das Rauschen. Unvermeidbar ist das ther-
mische Rauschen (auch Nyquist- oder Johnsonrauschen [18],[19]), das auftritt sobald die
Temperatur oberhalb des absoluten Nullpunktes liegt. Die Elektronen eines Stoes sind
dann in ständiger, zufälliger Bewegung und verursachen einen Rauschstrom beziehungs-
weise eine Rauschspannung, die das Nutzsignal verfälschen. Andere Rauscharten hän-
gen von dem gewählten Bauelementetyp ab: dazu gehören das Schrotrauschen (auch
Schottkyrauschen [19]), das von der Bandlücke der verwendeten Materialien des Tran-
sistors abhängt, oder das Funkelrauschen [20], das stromussabhängig als Generations-
/Rekombinationsrauschen im Halbleiter auftritt [21]. Die Ausprägung des Rauschens ist
abhängig von dem Transistortyp, dem Herstellungsprozess und den Betriebsbedingun-
gen. In der Praxis ist das Rauschen, resultierend aus der Überlagerung der verschiedenen
Rauschquellen, in Herstellerdatenblättern aus Gründen der Praktikabilität durch je eine
äquivalente Rauschstromquelle und eine Rauschspannungsquelle abgebildet. Es sind beide
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Ersatzquellen notwendig, um die Eekte sowohl im Kurzschluss-, wie auch Leerlauall
darzustellen. In [22] werden Ursachen von Rauscheekten und Methoden zu deren Mini-
mierung während des Entwurfsprozesses der Transistoren erläutert. In der vorliegenden
Arbeit steht der Prinzipbeweis und die Darstellung von Einussgrößen der transistorba-
sierten Induktivitätsschaltung im Vordergrund. Das Rauschverhalten eines Transistors
spielt deshalb an dieser Stelle noch eine untergeordnete Rolle. Mit Verwendung der In-
duktivitätsschaltung in einer konkreten Anwendung wird jedoch eine Berücksichtigung
des Rauschens notwendig. In Kapitel 3.2 wird die Transistorwahl auch hinsichtlich ihres
Rauscheintrages diskutiert.
2.2. Stand der Technik
Drahtlose, elektronische Systeme sind heute aus dem Alltag nicht wegzudenken. Die Nut-
zungungsszenarien reichen von Unterhaltungselektronik wie Smartphones und Bluetooth-
Kopfhörern bis hin zu großächigen, industriellen Internetanwendungen. Mit der Zunahme
frequenzagiler Systeme in den vergangenen Jahren nahm auch die Bedeutung abstimmbarer
Schaltungen zu. Die Methoden, mit denen diese Abstimmbarkeit erreicht werden kann,
sind dabei vielfältig und reichen zum Beispiel von mechanischen, über thermische bis hin
zu elektronischen Wegen. In den letzten Jahrzehnten wurde die Entwicklung von variablen
reaktiven Elementen mit dem Aufkommen der Schaltungsintegration stark voran getrieben.
Im Bereich kapazitiver Schaltungselemente sind Kapazitätsdioden übliche Bauelemente, die
in der Industrie weit verbreitet sind. Im Gegensatz dazu sind abstimmbare Induktivitäten
in der Hochfrequenz-Schaltungstechnik weniger verbreitet. Es ist jedoch oensichtlich,
dass abstimmbare Induktivitäten eine wertvolle Erweiterung für den Schaltungsentwurf
darstellen. Sie ermöglichen zusätzliche Freiheitsgrade in der Schaltungsgestaltung und eine
höhere Robustheit der Schaltung. Ganz allgemein ist die Entwicklung von Hochfrequenzin-
duktivitäten jedoch seit langem eine Herausforderung, weil entweder die Modellierung
durch Einbeziehen parasitärer kapazitiver Eekte erschwert wird, oder die Gefahr einer
unerwünschten Abstrahlung bestehen kann, oder der Platzbedarf, zum Beispiel bei ge-
druckten Spulen, sehr groß ist. Soll zudem eine Abstimmbarkeit der Induktivitätswerte
ermöglicht werden, erschwert das zusätzlich den Entwurf einer allgemeingültigen, für
unterschiedliche Szenarien gültigen Realisierung. Für abstimmbare Induktivitäten wurden
deshalb im Laufe der Zeit verschiedene Ansätze bei der Entwicklung verfolgt. Sie sind auf
die jeweiligen Anwendungsfälle angepasst und reichen von mechanischen Methoden der
Abstimmung [23], über magnetische [24] bis hin zu elektrischen [25], wie übersichtsweise
in Abbildung 2.4 dargestellt. Im Folgenden werden ausgewählte Literaturstellen nach den
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Abbildung 2.4. – Übersicht der Methoden, mit denen abstimmbare Induktivitäten in der Hochfre-
quenztechnik erreicht werden können.
im vorangegangenen Kapitel vorgestellten Kriterien verglichen: der Induktivitätswert und
sein Variationsbereich, die dazu gehörigen Gütewerte und die dabei genutzten Frequenzen,
sowie Reziprozität. Beginnend mit einer Übersicht von verschiedenen Methoden zur Bereit-
stellung von abstimmbaren HF-Induktivitäten zur allgemeinen Einordnung des Themas,
werden im Anschluss die elektronisch abstimmbaren, transistorbasierten Induktivitäts-
schaltungen Gyratorschaltung und Reaktanzschaltung weiter im Detail verglichen.
2.2.1. Methoden zur Erzeugung variabler Induktivitäten
Die Recherche von abstimmbaren Induktivitäten zeigt bei den vorgeschlagenen Lösungen
eine starke Variation in den Methoden der Abstimmbarkeit, der Komplexität der Realisie-
rungen und der geeigneten beziehungsweise der in den Veröentlichungen betrachteten
Anwendungsfälle. Eine allgemeine Besprechung von Publikationen zum Thema abstimm-
barer HF-Induktivitäten ndet in [26] statt: die Induktivitäten werden in vier Gruppen
unterschieden, basierend auf ihren Abstimmmechanismen: Schalter und Relais, die die
eektive Spulengesamtlänge ändern; bewegliche Metallächen, deren Verschiebung den
magnetischen Fluss in der Spule verändern; spannungsabhängige Änderung der Permeabi-
lität eines Spulenkerns und die Variation der Kopplung zwischen primärer und sekundärer
Spule. Für diverse Publikationen sind das Abstimmverhältnis Lmax/Lmin und die Güte für je
eine Frequenz dargestellt. Zusätzlich sind Technologie, Abstimmmechanismus und gegebe-
nenfalls Anwendung vermerkt. Um eine Einordnung in den aktuellen Stand der Technik
für die später präsentierten Ergebnisse der transistorbasierten Reaktanzschaltung der vor-
liegenden Arbeit zu ermöglichen, sind die maximal und minimal erreichten Ergebnisse aus
der Übersicht in Tabelle 2.2 wiedergegeben und im zweiten Teil der Tabelle um weitere,
nicht in [26] besprochene, Publikationen ergänzt worden. Von dem geringsten vorgestellten
Abstimmverhältnis wird bei einer dreidimensionalen MEMS-Spiralinduktivität variabler
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(a) (b) (c)
Abbildung 2.5. – Beispiele der Methoden, mit denen abstimmbare Induktivitäten erzielt werden:
(a) über Gleichstrom auslenkbarer Bimorph, der über den Winkel der Auslenkung die Induktivität
variiert [30], (b) MEMS Schalter, die die Anzahl planarer Spulenwindungen schalten [31], (c) Ferrouid
als Spulenkern, gesteuert durch die Variation des Magnetfeldes einer zweiten Spule [32].
Höhe berichtet: sie zeigt eine Variation von 3,46 nH bis 3,75 nH bei 2 GHz und eine Güte
kleiner zwei für den Frequenzbereich zwischen 0,05 GHz bis 16 GHz [27]. Eine maximale
Variation der Induktivität, bezogen auf das Abstimmverhältnis, wurde bei [28] erreicht.
Dort konnten einer planaren Spule mittels Schalter zusätzliche Windungen zugeschaltet
und die Induktivität so zwischen 2,5 nH und 324,8 nH variiert werden. Die Gütewerte lagen
allerdings bei 1,7 bei 0,5 GHz und 3,3 bei 1,6 GHz. Diese Realisierung hat damit auch einen
der niedrigsten in [26] vorgestellten Gütewerte, zusammen mit [27] und [24], deren Güte
mit „weniger als zwei“ notiert wurde. Die maximale erwähnte Güte hat einen Wert von 50,1
bei 2 GHz und wurde bei einer Spiralspule erreicht, deren Induktivitätswert variiert wurde
durch eine darüberliegende, MEMS-gesteuerte Metallplatte [29]. Dieser Aufbau ermöglicht
eine Variation des Induktivitätswertes zwischen 2,27 nH und 4,8 nH. Diese minimal und ma-
ximal erreichten Werte sind in Tabelle 2.2 abgebildet. Zusätzlich nden sich darin folgende
Arbeiten und Ergebnisse abstimmbarer Induktivitäten: Eine magnetische Variation von
Induktivitätswerten kann bei Spulen sowohl mittels beweglichem Kern [23], als auch durch
Änderung der (Kern-) Permeabilität geschehen. Neben der magnetischen Variation kann
die Induktivität auch mechanisch durch eine Variation der Gegeninduktivität zwischen
den Windungen selbst [30] (s. Abb. 2.5a) oder einer Änderung der Windungsanzahl mittels
der Verwendung von Schaltern [33], [31] (s. Abb. 2.5b) geändert werden. Al-Abidine et
al. zeigen, dass eine abstimmbare MEMS-Induktivität beispielsweise durch eine planare
Spiralinduktivität erzielt werden kann, deren Leitungswindungen aus zwei übereinander
aufgebrachten Lagen bestehen, die zum Teil unterätzt, und somit frei schwingend, und zum
Teil xiert sind [34].
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Durch ein vertikal angelegtes, elektromagnetisches Feld kann, unter Ausnutzung des
Bimorph-Verhaltens, die Leitung in vertikaler Achse ausgelenkt werden, was zu einer
Änderung der Verkopplung zwischen den Windungen führt [30]. Zusätzlich gibt es mittels
MEMS-Schaltern die Möglichkeit, zwischen zwei diskreten Induktivitätswerten umzu-
schalten [33], denn ähnlich zu der bimorphen Methode, wird bei der elektrostatischen
Abstimmmethode oft mit Mikrorelais und -schaltern gearbeitet, die an verschiedenen Punk-
ten der Windungen der Induktivität angebracht sind und so ein Umschalten zwischen
der Anzahl an Spulenwindungen und somit der Induktivitätswerte ermöglichen. Vroubel
et al. beschreiben in [24] eine planare Induktivität mit ferromagnetischem Kern, deren
Permeabilität sich durch Variation des angelegten Gleichstroms ändert und so zur Va-
riation der Induktivität führt. Assadsangabi et al. [32] präsentieren eine Induktivität, die
ein Ferrouid als beweglichen Magnetkern enthält. Wie in Abbildung 2.5c dargestellt, ist
das Ferrouid über einer planaren Spule angeordnet und mittels des Magnetfeldes einer
weiteren Spule kann die Permeabilitätsverteilung auf der Spule kontrolliert werden. Die
bisherigen vorgestellten Methoden haben gemeinsam, dass sie eine physikalische Spule
mit xem Induktivitätswert als Grundlage für eine abstimmbare Induktivität nutzen, die
aufgrund der Windungen einerseits anfällig für externe Störeinüsse ist und andererseits
einen großen Platzverbrauch im Layout bedeutet. Planare Spiralinduktivitäten haben zu-
sätzlich den Nachteil, dass sie aus Leitungsstrukturen aufgebaut sind. Das heißt, je größer
die resultierende Induktivität ist, desto größer sind die aus den Leistungen resultierenden
Verluste. Hochgütige Induktivitäten sind mit diesem Induktivitätstyp nicht realisierbar.
Eine Alternative zu diesen Ansätzen sind elektronisch abgestimmte Schaltungen, die das
Verhalten einer technischen Spule nachbilden, aber deren Nachteile zu vermeiden versu-
chen. Zu dieser Schaltungsart gehören die Gyratorschaltung und die Reaktanzschaltung,
die oft als äquivalent betrachtet werden. Im Folgenden werden daher ihre Unterschiede
näher untersucht und ihre erreichbaren Kennwerte tabellarisch verglichen.
2.2.2. Abstimmbare halbleiterbasierte Induktivitäten
Mit dem Prinzip der Reaktanzschaltung können sowohl Kapazitäten als auch Induktivitä-
ten nachgebildet werden, deren Werte durch Variation des Arbeitspunktes der Schaltung
abgestimmt werden können. Das Konzept geht auf vakuumröhrenbasierte Schaltungen
aus den 1930er Jahren zurück und werden das erste Mal 1931 in einem Patent von Terman
erwähnt [39]. Die Größe und der Leistungsverbrauch der vakuumröhrenbasierten Schaltun-
gen sind jedoch nachteilig, sodass mit Aufkommen der Transistortechnik zahlreiche neue
Patente eingereicht werden, die äquivalente Transistorschaltungen vorstellen. Tabelle 2.3
18
2.2. Stand der Technik
zeigt eine Auswahl von Literaturstellen, die sich mit dem Thema der Reaktanzschaltung
und ihrer Anwendung befassen. Goodrich patentiert 1951 die erste transistorbasierte Re-
aktanzschaltung [40], gefolgt von Fujimura einige Jahre später [41]. Abbildung 2.6 zeigt
exemplarisch eine transistorbasierte Reaktanzschaltung mit induktivem Verhalten aus dem
Patent von Gremillet [42]. Der konkrete Schaltungsaufbau einer transistorbasierten Induk-
tivitätsschaltung wird im weiteren Verlauf der Arbeit besprochen. Grundlegend wird die
Funktionsweise der transistorbasierten Reaktanzschaltung sowohl in Patenten [40],[41],[42],
als auch Lehrbüchern erläutert [21],[43],[44],[45]. Die vorgestellten Arbeiten beschäfti-
gen sich mit der generellen Machbarkeit und beschreiben den Entwurf schmalbandiger,
nicht-reziproker Induktivitäten für konkrete Anwendungsfälle. In keiner der Publikationen
Tabelle 2.3. – Übersicht von Publikationen zu der transistorbasierten Reaktanzschaltungen.
Autor, Jahr Format Inhalt
Sturley[46], 1945 Artikel Vorstellen der vier Grundschaltungen und Rechen-
vorschriften
Goodrich[40], 1951 US Patent Vorstellen von Reaktanzschaltungen, basierend
auf Transistoren; Anwendungsvorschlag: Oszilla-
tor
Fujimura[41], 1959 IRE Proceedings allgemeine Schaltung; kurze analytische Beschrei-
bung der Schaltung; Anwendungsbeispiel: Oszil-
lator
Dill[47], 1961 IRE Transactions induktive Reaktanzschaltungen; h-Parameter für
vereinfachende Annahmen; Diskussion der Eig-
nung für Oszillator; nennt Nachteil der Schaltung:
niedrige Güte oder Induktivitätswerte
Bogusz[48], 1964 US Patent Funktionsweise und Werte einer praktischen Rea-
lisierung; Vorteile einer Miniaturisierung
Lewicki[49], 1966 Buch Erwähnung induktiver Reaktanzschaltung in einer
Übersicht von Realisierungsmethoden spulenfrei-
er Induktivitäten
Gensel[50], 1967 Artikel Gemeinsamkeiten von Vierpolen gyratorischen
Verhaltens, Dimensionierungsvorschriften; Hin-
weis auf Probleme bei der Realisierung hoher Gü-
ten
Spataru[43], 1973 Buch Allgemeine Übersicht der vier Grundschaltungen;
für vereinfachte Schaltung ausführliche Herlei-
tung von h- und Y -Parametern
Zinke[21], 2013 Buch Erwähnung der vier Grundschaltungen
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Abbildung 2.6. – Schaltbild der transistorbasierten Reaktanzschaltung mit induktivem Verhalten [42]
in Reihe zu einem Resonanzschaltkreis (1). Die Schaltung beinhaltet die Rückkoppelelemente (3) und (4),
Biaselemente (5, 8), den Transistor (12-15), sowie eine Spannungsversorgung (10), angeschlossen über
einen Lastwiderstand (11).
werden allgemeingültige Entwurfsvorschriften beschrieben und nur in wenigen Fällen [41]
wird ein Anwendungs- oder Dimensionierungsbeispiel gezeigt. Vorschläge für die Anwen-
dung der Reaktanzschaltung beschränken sich auf die Oszillatorschaltung. Das Potenzial
der Reaktanzschaltung, das über die Vorteile der Miniaturisierung durch Integration hin-
aus geht, wird nicht erfasst. Die Möglichkeit, breitbandig nutzbare, reziprok arbeitende,
abstimmbare HF-Induktivitäten zu realisieren wird nicht thematisiert.
Zu der Gruppe der elektronischen, halbleiterbasierten, abstimmbaren Induktivitäten zählt
neben der Reaktanzschaltung auch die Gyrator-Induktivitätsschaltung (engl. active in-
ductance), deren Konzept 1948 von Tellegen vorgestellt [25] und später ebenso in die
Transistortechnik überführt wurde [51]. Die Gyratorschaltung ist eine weit verbreitete,
elektronisch abstimmbare Induktivität, die oft als identisch zu der transistorbasierten Reak-
tanzschaltung betrachtet wird, da beide abstimmbares, induktives Verhalten auf der Basis
von rückgekoppelten Transistorschaltungen zeigen. Neben der Nachbildung induktiven
Verhaltens, können Gyratorschaltungen auch eine Induktivität in eine Kapazität transfor-
mieren; der Anreiz dafür ist aber geringer, da Kapazitäten im Allgemeinen von kleinerem
Abmaß als Spulen sind und bei den gleichen Kosten bessere Gütefaktoren haben. Ein ent-
scheidender Vorteil transistorbasierter Induktivitäten wie der Reaktanzschaltung und der
Gyratorschaltung ist, dass sie ohne physikalische Spulenwindungen aufgebaut werden kön-
nen. Das verhindert magnetische Verkopplung und macht sie weniger anfällig für externe
Störeinkopplungen. Im Gegenzug müssen die Stabilität der Schaltung beziehungsweise ihr
Rauschverhalten genau untersucht werden, wenn es zu der Verwendung transistorbasier-
ter Induktivitäten in komplexeren Schaltungen kommt. Beide Schaltungsansätze haben
gemeinsam, dass sie elektronisch Induktivitäten nachbilden und als zentrales Bauelement
20
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Abbildung 2.7. – Prinzipieller Aufbau einer idealen Eintor-Gyratorschaltung nach [52], die aus zwei
Transkonduktanzverstärkern und einer Kapazität besteht.
einen Transistor verwenden. Die Denition durch Tellegen macht jedoch zweifelsfrei die
Grenze zwischen den beiden Ansätzen deutlich. Tellegen bezeichnet den Gyrator als theo-
retische Erweiterung zu den vier bereits bestehenden, linearen Bauelementen Widerstand,
Kondensator, Spule und dem idealen Transformator, wobei der Gyrator im Gegensatz zu
den anderen vier jedoch nicht reziprok ist:
”Besides the capacitor, the resistor, the inductor, and the ideal transformer a
fth, linear, constant, passive network element is conceivable which violates the
reciprocity relation (...). We have denoted it by the name of ’ideal gyrator’ [25].”
Die Beschreibung der grundlegenden Gyratoreigenschaften umfasst nach Tellegen, dass
das Element sich nicht transmissionssymmetrisch verhält. Die Prinzipschaltung eines
Gyrators nach [52] ist in Abbildung 2.7 dargestellt. Sie besteht aus zwei rückgekoppelten
Verstärkern. Ist ein Tor des Gyrators mit einer Kapazität verbunden, wie in Abbildung 2.7
dargestellt, wird die Schaltung eine Gyrator-C Schaltung genannt [52]. Diese Schaltungen
werden verwendet, um Induktivitäten nachzubilden, wobei der Wert der Induktivität direkt
proportional zu der Größe der Kapazität ist und umgekehrt proportional zum Produkt der
Steilheiten der Transistoren:
Lgyr =
C
gm1 gm2
. (2.14)
In der Praxis verschwimmt die Grenze zwischen Gyrator und Reaktanzschaltung jedoch
zusehends: Wo zunächst Gyratoren üblicherweise mit zwei Transistoren aufgebaut wurden
und Reaktanzschaltungen nur mit einem, wurde seitdem auch von Gyratoren berichtet,
die mit nur einem Transistor aufgebaut sind [53] oder Reaktanzschaltungen, die mehre-
re Transistoren beinhalten [54]. Auch der notwendige Massebezug des Gyrators konnte
21
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Tabelle 2.4. – Vergleich zentraler Eigenschaften für die Gyrator- und die Induktivitätsschaltung.
Eigenschaft Gyrator Induktivitäts-schaltung
schwimmend ◦ +
integrierbar + +
abstimmbar + +
symmetrisch ◦ +
breitbandig ◦ +
hohe Güte ◦ ◦
+ besitzt die Eigenschaft, − besitzt die Eigenschaft nicht,
◦ Eigenschaft kann mit Aufwand realisiert werden
durch die Verwendung von zwei Gyratorschaltungen vermieden werden und es nden
sich Publikationen zu schwimmenden und teilweise schwimmenden Aufbauten [55], [56],
[57], [58]. Bei diesen zusätzlichen Realisierungsarten werden dafür Kompromisse bezüglich
der Abstimmbarkeit generell gemacht, dem Abstimmbereich, Breitbandigkeit oder der
Güte. Eine Übersicht der etablierten Gyratorschaltungen und ihrer Forschergruppen ist
in [52] abgebildet. Tabelle 2.4 stellt die zentralen Eigenschaften von induktiver Gyrator- und
induktiver Reaktanzschaltung vergleichend dar. Die Eigenschaften der induktiven Gyrator-
schaltung, insbesondere die Asymmetrie und der Schaltungsaufwand für schwimmende
Schaltungsvariationen, lässt erwarten, dass Raum für Verbesserungen durch eine induktive
Reaktanzschaltung besteht. Die Entwürfe von induktiver Gyrator- und Reaktanzschaltung
nähern sich zwar an, aber keiner der Gyrator-Ansätze beschäftigt sich gemäß dem Wissen
der Autorin mit dem Konzept der Reziprozität. Für die im Folgenden näher vorgestellte
induktive Reaktanzschaltung wird neben einem breiten, nutzbaren Frequenzbereich, in
dem die Induktivität konstant ist, und einem großen Abstimmbereich, auch die Reziprozität
und Symmetrie der Schaltung betrachtet und als eines der Hauptziele verfolgt. Branchi
präsentiert in [59] in Zusammenarbeit mit der Forschungsgruppe um Leuzzi, Pantoli und
Stornelli eine schwimmende und symmetrische Gyratorschaltung. In dieser Publikation
werden auch andere Realisierungen schwimmender Gyratorschaltungen vorgestellt. Die
Ergebnisse der Schaltungen zeigen Induktivitätswerte zwischen 0,25 nH und 330 nH, Nutz-
frequenzen zwischen 0,4 GHz und 22 GHz sowie Gütewerte zwischen 68 und 700. Jedoch
ist keine dieser Schaltungen für abstimmbare Induktivitätswerte oder Verwendung über
einen breiteren Frequenzbereich entworfen. Um diesen schwimmenden Schaltungsaufbau
zu erreichen, wird der Schaltungsumfang mindestens verdoppelt. Dieselbe Forschergruppe
hat außerdem Arbeiten publiziert, in denen die Gyratorschaltung mit nur einem Transistor
aufgebaut wird [53]. In der Literatur nden sich zu Gyratorschaltungen nach ihrer Einfüh-
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rung [25] insbesondere Grundlagenpublikationen [52] und Berichte der Verwendung in
konkreten Anwendungen, die meistens Filterschaltungen sind [61, 60]. Die Beschreibungen
in den Grundlagenpublikationen sind vorwiegend analytischer Art und befassen sich mit
theoretisch erreichbaren Werten [62]. Die analytische Betrachtung erfordert das Treen
einiger Annahmen, die die Ausdrücke besser handhabbar machen. Das bedeutet einer-
seits eine gewisse Abweichung von den real erreichbaren Werten, ermöglicht andererseits
aber auch erste Abschätzungen zu den Größenordnungen der Ergebnisse ohne komplexe
Schaltungssimulationen. Entgegen der Erwartung der Autorin ndet der Vergleich von
Gyratorschaltung und Reaktanztransistorschaltung wenig Erwähnung in der Literatur. Ein
Großteil der jüngeren Publikationen [60],[61],[63],[64] präsentiert die Gyratorschaltung als
Teil einer komplexeren Schaltung. Das erschwert eine Bewertung der charakteristischen
Kenngrößen einer Induktivität, sowie ob und inwieweit sich diese seit den ersten Publika-
tionen der Gyratorschaltung weiter entwickelt haben. Die für Tabelle 2.5 ausgewählten
Publikationen spiegeln die zuvor beschriebene Entwicklung des Gyrators von theoretischen
Überlegungen hin zum Bestandteil praktischer Anwendungen wieder. Die Abstimmbarkeit
der Induktivität stand bei der Zusammenstellung dieser Tabelle nicht im Vordergrund,
da sie auch in den vorgestellten Publikationen nur selten relevant ist. In [62] wird aus
den verschiedenen Gyratorschaltungen der induktiv wirkende Gyrator für eine nähere
Beschreibung ausgewählt. Es wird beschrieben, dass prinzipiell beliebig hohe Gütewerte
erreichbar sind, allerdings „auf Kosten des Induktivitätswertes“. Die Ursache liegt in der
Dimensionierung eines Widerstandes, der quadratisch in den Wert der äquivalenten Induk-
tivität eingeht, aber umgekehrt proportional die Güte beeinusst. Auch bei Voorman et
al. [58] wurde die Möglichkeit einer hochgütigen, integrierten Induktivität als primäres
Ziel verfolgt, ohne die erreichbaren Induktivitätswerte näher zu untersuchen. Hochmair
zeigt in [57] zwar auch Induktivitätswerte, steht aber ähnlichen Herausforderungen wie
Voorman et al. gegenüber: das Entwurfsziel einer hohen Güte wird so weit verfolgt, dass
die Schaltungen nicht mehr unbedingt stabil sind. Hara et al. [64] und Leifso et al. [63]
zeigen Induktivitäts- und Gütewerte, deren Größenordnungen vergleichbar sind mit den
Ergebnissen anderer Induktivitäten aus Tabelle 2.2, die allerdings auch abstimmbar sind. Die
letzten zwei Publikationen der Tabelle 2.5 wurden exemplarisch ausgewählt für die Vielzahl
der publizierten Arbeiten aus der Gruppe um die Forscher Leuzzi, Pantoli und Stornelli.
Diese Forschergruppe hat in den letzten Jahren einen Hauptanteil an den Publikationen zur
Schaltungstechnik eines Gyrators. Sie versuchen dabei, die Grenzen (nach der Denition
von Tellegen) der Gyratorschaltung zu erweitern und arbeiten auch an schwimmenden
und reziproken Varianten der Gyrator-Induktivität, sowie an Einzeltransistor Schaltungs-
varianten [60]. Leider werden dabei vornehmlich Anwendungsbeispiele gezeigt, die keine
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Induktivitäts- und Gütewerte explizit erwähnen. Das erschwert den direkten Vergleich mit
einer transistorbasierten Reaktanzschaltung. Tabelle 2.4 illustriert die verschwimmende
Grenze zwischen Gyratorschaltung und Reaktanzschaltung: beide Ansätze können inte-
griert und abstimmbar realisiert werden und mit beiden Ansätzen können unter Umständen
hohe Gütewerte erzielt werden. Auch schwimmende und breitbandige Anwendungen lassen
sich, mit zusätzlichem Aufwand für Gyratorschaltungen, prinzipiell realisieren, sind aber
für Reaktanzschaltungen leichter erreichbar. Symmetrie wurde für Gyratorschaltungen
nach Kenntnis des Autors nicht erreicht und trotz der in Tabelle 2.5 vorgestellten Aus-
nahme, benötigen in der Regel nahezu alle Gyratorinduktivitäten einen Massebezug und
werden daher nur in parallelen Pfaden nach Masse benutzt. Die transistorbasierte, induktive
Reaktanzschaltung hingegen hat den Vorteil, dass sie in reziproken Anwendungen, wie
Filtern, sowohl als paralleles, als auch als serielles Bauelement verwendet werden kann. Die
Vorteile des Ansatzes liegen auf der Hand: geringe Größe, geringer Leistungsverbrauch (im
Vergleich zu der Röhrentechnik), und große Abstimmbereiche bei hohen Arbeitsfrequenzen,
sowie das Fehlen von energiespeichernden physikalischen Windungen einer Spule, was
unerwünschte, magnetische Koppeleekte ausschließt. Diese Eigenschaft führt weiterhin
dazu, dass die Schaltung ein Gewinn für integrierte Schaltungen ist, wo Spulen einen
großen Flächenverlust bedeuten und damit kostenintensiver in der Fertigung sind.
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2.3. Die transistorbasierte Induktivitätsschaltung
Aus dem Prinzip der Reaktanzschaltung ergeben sich vier rückgekoppelte Grundschaltun-
gen, die jeweils aus einem aktiven Element und zwei passiven Elementen im Rückkoppelpfad
bestehen. Das ist in Abbildung 2.8 links mit einem Bipolartransistor als aktivem Element
dargestellt und in Anhang A ausführlicher gezeigt. Auf der rechten Seite von Abbildung 2.8
sind die Kombinationen der passiven Rückkoppelemente abgebildet, die für kapazitives
oder induktives Verhalten an den Klemmen ursächlich sind. Der Wert der resultierenden
Reaktanz wird durch die Änderung der Betriebsparameter des Transistors gesteuert.
2.3.1. Funktionsweise
Im Folgenden wird die Funktionsweise der Induktivitätsschaltung anhand eines Transis-
tors in Bipolartechnologie erläutert, ein Feldeekttransistor verhält sich aber analog. Die
Unterschiede der beiden Transistortechnologien bezüglich der Anwendung in Induktivi-
tätsschaltungen werden am Ende des Kapitels beschrieben. Es gibt zwei Varianten, um
eine induktiv wirkende Schaltung zu erzeugen: sowohl eine resistive als auch eine kapazi-
tive Rückkopplung können verwendet werden. Die Realisierung, wie in Abbildung 2.8d
dargestellt, ist vorteilhafter unter dem Gesichtspunkt der Integration. Das vollständige
Fehlen einer physikalischen Spule in der Schaltung verhindert zum einen magnetische
Verkopplungseekte und bedeutet zum anderen eine große Platzersparnis. Damit eine Ka-
pazität eine Induktivität ersetzen kann, wird bei Betrachtung der Phasenlage dieser Größen
deutlich, dass eine Transformation zwischen Ein- und Ausgang der Schaltung notwendig
ist. Ein Transistor in Emitterschaltung verursacht die notwendige 180°-Phasendrehung
des Eingangssignals, sodass eine Reaktanz am Eingang des Transistors am Ausgang in-
vertiert ist. Die Phase der kapazitiven Eingangsbeschaltung von ϕ = –90°wird aufgrund
der Phasenverschiebung des Transistors zu +90° und es zeigt sich induktives Verhalten
am Ausgang. Deshalb wird die Grundschaltung, wie in Abbildung 2.8 links abgebildet,
in der vorliegenden Arbeit verwendet. In Abbildung 2.9 wird sichtbar, dass der Anstieg
(positiver oder negativer Art) der Basis-Emitter-Spannung UBE den Anstieg respektive
Abfall des Kollektorstroms IC steuert. Durch den Anstieg von IC wird der Spannungsabfall
über RC größer und die Spannung über dem Transistor UCE wird kleiner und führt zu dem
invertierten Ausgangssignal Uout:
Uctrl = IC ·RC + Uout (2.15)
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Abbildung 2.8. – Allgemeine transistorbasierte Reaktanzschaltung in Zweitor-Darstellung (links) und
die vier Grundschaltungen (rechts). Die Grundschaltungen decken kapazitives und induktives Verhalten
ab. Der Aufbau der Rückkoppelpfade bestimmt das resultierende reaktive Verhalten.
Die Eigenschaften der resultierenden Induktivität werden durch mehrere Faktoren be-
stimmt. Die Dimensionierung der Rückkoppelelemente, welche die absolute Größe der
resultierenden Induktivität Leff bestimmen. Der Abstimmbereich in dem die Induktivität
variiert werden kann, ∆Leff = Leff,max − Leff,min, wird durch die Variation der Steilheit
des Transistors gm bestimmt. Diese Variation entspricht oft dem Maximalwert von gm.
Neben der Transistorgröße der Vorwärtssteilheit beeinussen auch die Transitfrequenz fT
und die parasitären Eekte des Transistors den Frequenzbereich, in dem die Schaltung
nutzbar ist. Das unterstreicht, dass bereits die Wahl des Transistors und seiner Technologie
entscheidend für den Entwurf der abstimmbaren Induktivitätsschaltung ist.
2.3.2. Wahl der Transistortechnologie
Ein Überblick über die Funktionsweise der verschiedenen Transistorarten macht deutlich,
wie sich die Wahl eines Transistors beziehungsweise einer Transistortechnologie bei der
Entwicklung einer Induktivitätsschaltung auswirkt. Grundlegend kann dabei zwischen
unipolaren und bipolaren Transistoren dierenziert werden. Beide Kategorien haben wie-
derum Untergruppen, die sich in ihren Funktionsweisen unterscheiden. Für die Entwicklung
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RC
Uctrl
Uin
IB
UBE
IC
Uout
UCE
IE
(a) (b)
Abbildung 2.9. – Darstellung (a) der Ströme und Spannungen für die Emitterschaltung eines Bipo-
lartransistors und (b) eines Ausschnitts aus dem Vierquadrantenkennlinienfeld, der Zusammenhänge
zwischen Eingangsspannungen und Ausgangsströmen zeigt.
einer transistorbasierten Induktivitätsschaltung ist ein grundlegendes Verständnis der Un-
terschiede zwischen Transistortypen hilfreich, um beispielsweise zu beurteilen, welche
Steilheitswerte mit welchem Transistor erreichbar sind, oder ob ein Transistor für reziproke
Anwendungen geeignet ist.
Bipolare Transistoren (engl. bipolar junction transistor (FET)) nutzen sowohl Elektronen-
wie auch Löcherstrom und sind im Gegensatz zu unipolaren Transistoren aus n- und p-
dotierten Stoen aufgebaut. Der BJT besteht, wie in Abbildung 2.10 links illustriert, aus drei
übereinander geschichteten Halbleitermaterialien. Aus der Abfolge von n- und p-dotierten
Materialien ergeben sich zwei pn-Übergänge, die sich ähnlich zu pn-Dioden verhalten
und von denen eine stets für eine Ladungsträgerart sperrend wirkt. Die beiden äußeren
Elektroden werden dem Emitter und dem Kollektor zugeordnet und die mittlere, sehr dünne
Schicht, der Basis des Transistors. Das Anlegen einer SpannungUBE > 0,7 V zwischen Basis
und Emitter führt dazu, dass die Basis-Emitter Diode leitend wird. Aufgrund der dünnen
Schichtdicke gelangt nur ein geringer Teil der Elektronen in die Basisschicht, die restlichen
Elektronen nden in der p-dotierten Schicht keine Löcher, gelangen auf die n-dotierte Seite
und werden dort direkt von der positiven Spannung an der Kollektorklemme angezogen.
Der Bipolartransistor ist stromgesteuert, sodass ein kleiner Stromuss auf der Basis-Emitter
Strecke IB des Transistors einem großen Stromuss auf der Emitter-Kollektor Strecke IC zur
Folge hat [21]. Bei Feldeekttransistoren (FET) ist nur eine Ladungsträgerart am Stromuss
beteiligt und im Gegensatz zu den Bipolartransistoren werden FETs leistungslos gesteu-
ert. Dafür wird eine Spannung an der Eingangsklemme, Gate genannt, verwendet, um
den Transistor zu steuern. Ein n-Kanal FET besteht aus einem p-dotierten Substrat und
zwei hochdotierten Source- und Drain-Gebieten, zwischen denen sich ein Kanal ausbildet.
Über dem Kanal bendet sich oberhalb einer Isolationsschicht der Gate-Kontakt. In der
vorliegenden Arbeit wird besonderes Augenmerk auf den Sperrschicht-FET (JFET) gelegt.
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Abbildung 2.10. – Schematischer Aufbau von Transistoren. Links: bipolare Technologie (npn-BJT)
nach [65], rechts: unipolare Technologie (JFET) nach [66].
Der JFET ist der am einfachsten aufgebaute Feldeekttransistor. Er besteht, wie in Abbil-
dung 2.10 rechts dargestellt, aus einer schmalen, hochohmigen Halbleiterschicht, an die
Source und Drain angeschlossen sind, sowie einer gegensätzlich dotierten Zone, die die
Halbleiterschicht umschließt und an die das Gate angeschlossen ist [22]. Die Gate-Kanal
Diode wird in Sperrrichtung betrieben, sodass kein Stromuss stattndet. Die Dicke der
Verarmungszone kontrolliert den Stromuss zwischen Source und Drain. Die Verarmungs-
zone ist solange konstant, wie zwischen Source und Drain keine Spannung anliegt. Ohne
externe Steuerspannung (UGS = 0 V) aber mit Spannung zwischen Drain und Source ießt
der maximale Sättigungsstrom IDSS durch den Kanal. Mit Anlegen einer Spannung wird
die Kanalbreite eine nicht-lineare Funktion der Entfernung und dem nichtlinearen Span-
nungsabfall über der Kanallänge. Das Anlegen dieser zunehmenden Spannung UGS am
Gate vergrößert den Sperrbereich im Kanal und reduziert den durchießenden Strom bis
in den Abschnürbereich (engl. pinch-o ) und die dazugehörige Abschnürspannung Up,
sodass der Kanal gesperrt wird.
Einer der zentralen Aspekte einer Reaktanzschaltung ist die Steilheit. Abhängig von der
Transistortechnologie und der Änderung von Betriebsparametern des Transistors ändert
sich so neben der Steilheit auch die resultierende Reaktanz, welche in der vorliegenden
Schaltungsvariante induktiv ist. Im Allgemeinen wird die Steilheit durch das Verhältnis
der Änderung des Ausgangsstroms zur Änderung der Eingangsspannung bestimmt gm =
∆Iout/∆Uin. Die Herleitung dieser Beziehungen ist in [67] beschrieben und führt für die
beiden Transistortechnologien zu folgenden Ausdrücken:
gm,FET =
2∣∣∣Up
∣∣∣
·
√
ID IDSS (2.16)
gm,BJT =
|IC|
UT
. (2.17)
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Tabelle 2.6. – Vergleich zentraler Eigenschaften für die unipolare und bipolare Transistortechnologie.
Eigenschaft Bipolar-
transistor
Feldeekt-
transistor
Anzahl verwendeter
Ladungsträger
2 1
Geschwindigkeit verwende-
ter Ladungsträger
schnell sehr schnell
Steuerung stromgesteuert spannungsgesteuert
Eingangsimpedanz niedrig sehr hoch
Ausgangsimpedanz niedrig hoch
ESD-Sensibilität robust empndlich
Vorwärtssteilheit linear mit IC
√
ID
Die Temperaturspannung hat bei Raumtemperatur einen Wert von UT ≈26 mV. Glei-
chung (2.17) zeigt, dass die Steilheit eines BJT sich direkt proportional mit IC ändert, die
Steilheit eines FET hingegen nur mit der Wurzel des Drainstromes. Typische Steilheitswer-
te für den unipolaren Transistor liegen bei UDS = 15 V und UGS = 0 V bei gm = 1 bis 40 mS
und für den bipolaren Transistor für UCE = 5 V, IC = 2 mA bei gm = 60 bis 80 mS [68]. Das
Erhöhen des Drainstroms ist nur bis zu einem bestimmten Wert sinnvoll, um die Steilheit zu
vergrößern, danach ist der Steilheitszuwachs gering [69]. In Tabelle 2.6 sind grundlegende
Eigenschaften der beiden Transistortechnologien zusammengefasst. Für die transistorba-
sierte Induktivitätsschaltung ergeben sich an dieser Stelle folgende Präferenzen bei der
Wahl der Transistortechnologie: für symmetrische Induktivitätsschaltung ist zu erwar-
ten, dass der Sperrschicht-Feldeekttransistor aufgrund seines symmetrischen Aufbaus
besonders geeignet ist. In Anwendungen, in denen die Symmetrie nicht von Bedeutung
ist, ist ein Bipolartransistor die bessere Wahl für eine abstimmbare Induktivität. Aufgrund
der größeren Varianz der Vorwärtssteilheit bei dem BJT lässt sich ein größerer induktiver
Abstimmbereich erzielen und die im Allgemeinen höhere Grenzfrequenz fT führt zu einem
höheren nutzbaren Frequenzbereich.
2.3.3. Anwendungsgebiete
Resultierend aus dem grundlegenden Charakter einer abstimmbaren Induktivität ergeben
sich vielfältige Möglichkeiten einer praktischen Anwendung. Abstimmbare Induktivitäten
nden in vielen Szenarien Anwendung: von frequenzagilen Frontends bis hin zu Software-
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Dened-Radio in Rundfunk- und Mobilfunk-Anwendungen. Besonderes Potenzial stellen
programmierbare Ansätze dar und Anwendungen, bei denen eine geringe Schaltungs-
äche essentiell ist. Die Vorteile des Ansatzes liegen auf der Hand: zum einen zeigt die
Reaktanzschaltung induktives Verhalten zwischen den Klemmen, ist aber andererseits frei
von physischen Spulen, was unerwünschte, magnetische Koppeleekte ausschließt. Diese
Eigenschaft stellt insbesondere im Bereich integrierter Schaltungen, wo Spulen zu einem
großen Flächenverbrauch führen und damit teuer in der Fertigung sind, einen Gewinn dar.
Zudem greifen transistorbasierte Schaltungen auf gut beherrschte und weniger komplexe
Fertigungsprozesse zurück. Insbesondere in der Filtertechnik stellen abstimmbare Induk-
tivitäten eine Neuerung und einen Vorteil im Schaltungsentwurf dar: eine Variation im
Filterverhalten wurde bisher hauptsächlich durch abstimmbare Kapazitäten erzielt. Soll der
Abstimmbereich des gesamten Filters noch erweitert werden, zum Beispiel eine Bandpass-
Durchlassbandbreite oder eine Variation der Mittenfrequenz, ist eine weitere abstimmbare
Induktivität wertvoll. Aus der Thomsonschen Schwingungsgleichung wird der Einuss
eines zusätzlich abstimmbaren, reaktiven Elementes deutlich:
f0 =
1
2π
√
LC
. (2.18)
Die Resonanzfrequenz f0 eines Schwingkreises ergibt sich aus dem Produkt der Induktivi-
tät L und der Kapazität C. Demnach erhöht sich der Variationsbereich dieser Resonanzfre-
quenz, wenn beide reaktiven Elemente abstimmbar sind. Andere elektronisch abstimmbare
Induktivitäten, wie der Negativ-Impedanzkonverter oder gyratorbasierte Induktivitäts-
schaltungen, sind fast ausnahmslos nur im Pfad nach Masse verwendbar. Aufgrund ihres
Aufbaus haben sie einen Massebezug und können deshalb nicht in einem seriellen Pfad
benutzt werden, was die Möglichkeiten ihrer Anwendung einschränkt. Anders verhält es
sich mit den transistorbasierten, abstimmbaren Induktivitätsschaltungen, die aufgrund
ihres schwimmenden und symmetrischen Aufbaus sowohl im Pfad nach Masse, als auch in
seriellen Pfaden verwendet werden können, wo sie den erzielbaren Abstimmbereich der
Filter erweitern, ohne die grundlegende Eigenschaft der Reziprozität zu kompromittieren.
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2.4. Zusammenfassung
Zu Beginn wurden die allgemeinen Beurteilungskriterien beschrieben, die anschließend
sowohl eine Einordnung der transistorbasierten Induktivitätsschaltung in das Feld der
abstimmbaren Induktivitäten ermöglichen, als auch Bewertungsparameter der später reali-
sierten Schaltungen sind. Die Beurteilungskriterien umfassen unter anderem Symmetrie
und Passivität, sowie den Abstimmbereich und Gütefaktor. Weiterführend wurden die
Eigenschaften einer idealen Induktivität geschildert, deren Nachbildung das theoretische
Ziel der darauf folgenden Umsetzungen sind. Der Stand der Technik vergleicht Methoden
der Erzeugung abstimmbarer Induktivitäten und beurteilt sie hinsichtlich Abstimmbereich
und Induktivitätswert, Frequenzbereich und Realisierbarkeit, sowie ihrer anwendungsbezo-
genen Eignung. Tabellen stellen die Zahlenwerte der Beurteilungskriterien übersichtlich
für die verschiedenen Methoden dar. Die Vielfalt der Umsetzungen unterstreicht dabei
die Relevanz abstimmbarer Induktivitäten für die HF-Schaltungstechnik. Die Gyrator-
schaltung und die induktive Reaktanzschaltung sind halbleiterbasiert und aufgrund der
Möglichkeit ihrer Miniaturisierung und der resultierenden Kostenreduktion besonders
attraktiv. Die Gyratorschaltung ist weit verbreitet, was durch durch die in Tabelle 2.5 zu-
sammengetragenen Veröentlichungen unterstrichen wird. Die Publikationen sind jedoch
hauptsächlich anwendungsbezogen und zeigen komplexere Schaltungen, in denen keine
konkreten Bewertungsgrößen für die Induktivitätsschaltung genannt sind. Der Vergleich
von Reaktanzschaltung mit Gyratorschaltung erfolgt deshalb auf qualitativer Ebene (siehe
Tabelle 2.4). Es wird deutlich, dass Gyratoren nicht symmetrisch und nur selten schwim-
mend sind, sodass die Induktivitätsschaltung mit ihrem symmetrischen Verhalten, der
Breitbandigkeit, dem schwimmenden Aufbau sowie der Möglichkeit der Miniaturisierung
das Potenzial hat, eine Lücke in der HF-Schaltungstechnik zu schließen. Anschließend
wird die Funktionsweise der Induktivitätsschaltung unter Berücksichtigung der Wahl der
Transistortechnologie näher untersucht und eine Übersicht zu bisherigen Publikationen
zu der Reaktanzschaltung vorgestellt, die deren Entwicklung abbilden. In diesen Quellen
ist das Schaltungskonzept meistens nur sehr grundlegend erläutert, Anwendungsbeispiele
nden sich dort kaum, ebenso wenig wie Entwurfsrichtlinien. Diese werden deshalb Thema
des folgenden Kapitels.
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Dieses Kapitel befasst sich mit den theoretischen Grundlagen, auf denen die Ergebnisge-
winnung basiert. Zunächst wird die Induktivitätsschaltung in verschiedenen Stufen der
Komplexität analytisch untersucht. Das hat zum einen das Ziel, einen mathematischen
Ausdruck für die resultierende Induktivität zu erhalten, der direkt berechenbar ist und
zum anderen, aus den deutlich werdenden Abhängigkeiten zwischen den Bauelementen
Rückschlüsse auf eine vorteilhafte Dimensionierung der Bauteile zu ziehen.
3.1. Analytischer Ansatz zur Bestimmung der Induktivität
Die analytische Beschreibung der transistorbasierten Induktivitätsschaltung ermöglicht
die Darstellung des Verhaltens einer Schaltung unabhängig von konkreten Bauteilwerten.
Nach der Analyse von Abhängigkeiten und Vereinfachungen der Ausdrücke ermöglichen
kompakte Rechnungen eine schnelle Ergebnisabschätzung, ohne komplexe Bauteil-Modelle
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Abbildung 3.1. – Darstellung einer idealen Induktivität als Zweitor in (a) einer seriellen und (b) einer
parallelen Anordnung.
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Abbildung 3.2. – Das Verhalten einer idealen Induktivität über der Frequenz. Dargestellt sind (a)
der frequenzunabhängige Induktivitätswert repräsentativ bei 1 nH und (b) der linear mit steigender
Frequenz zunehmende Wert der Reaktanz.
oder Schaltungssimulationssoftware. Auch bezüglich des Verständnisses der Schaltung ist
die Erarbeitung einer analytischen Beschreibung wertvoll, um direkt in der Formel die
Abhängigkeiten der einzelnen Entwurfsparameter und Ergebnisgrößen zu erkennen. In
Abhängigkeit von der Wahl des Transistormodells sind die analytischen Darstellungen
und Beschreibungen unterschiedlich präzise und komplex. Deshalb wird mit der Modellie-
rung eines Feldeekttransistors durch eine spannungsgesteuerte Stromquelle zunächst ein
einfaches Szenario untersucht, um eine Referenz zu schaen. Im Anschluss wird das analy-
tische Modell schrittweise präziser gestaltet, um eine applikative Schaltung realistischer
abzubilden.
3.1.1. Verhalten einer idealen Induktivität
Eine Induktivität kann sowohl seriell, als auch in paralleler Anordnung Anwendung nden.
Beide Varianten sind in Abbildung 3.1 dargestellt. Eine abstimmbare Induktivität nach
Masse kann auch durch Gyratorschaltungen realisiert werden, sodass in der vorliegenden
Arbeit die in Abbildung 3.1a dargestellte Schaltung nachgebildet wird. Ihr Verhalten wurde
in Kapitel 2.1.1 im Detail beschrieben. Dort wird der Aufbau als Zweitor gewählt, um
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Abbildung 3.3. – (a) Schaltbild der allgemeinen Reaktanzschaltung basierend auf einer spannungsge-
steuerten Stromquelle (VCCS) und (b) der induktiven Reaktanzschaltung.
das symmetrische und passive Verhalten abzubilden und eine Vergleichbarkeit mit den
nachfolgenden Untersuchungen zu ermöglichen. Die Abbildung 3.2 zeigt den konstan-
ten, frequenzunabhängigen Induktivitätswert einer idealen Induktivität von 1 nH. Aus
Gleichung (2.4) wird deutlich, dass der reaktive Anteil der Impedanz Zeff mit steigender
Frequenz und bei gleichbleibendem, resultierendem Induktivitätswert steigt. Da es keine
ohmschen Verluste gibt, ist die Resistivität null und die Güte unendlich.
3.1.2. Induktivitätsschaltung basierend auf einer spannungsgesteuerten
Stromquelle
Für die analytische Beschreibung einer Transistorschaltung muss ein sinnvoller Grad der
Abstraktion der Transistorcharakteristiken gefunden werden, da eine vollständige Beschrei-
bung aller statischen und dynamischen Eekte das Ableiten übersichtlicher Entwurfsregeln
verhindert. Bipolartransistoren können in Näherung mittels einer spannungsgesteuer-
te Stromquelle (engl. voltage-controlled current-source, VCCS) modelliert werden. Abbil-
dung 3.3a zeigt die allgemeine Reaktanzschaltung, die neben der VCCS die Elemente Z1
und Z2 als Platzhalter für passive Elemente enthält. Je nach Wahl dieser passiven Elemente
hat die realisierte Schaltung kapazitives oder induktives Verhalten zwischen den Ausgangs-
klemmen. Für die induktive Schaltung werden Z1 und Z2 durch Rf, respektive Cf ersetzt,
wie in Abbildung 3.3b dargestellt. Diese Abbildung zeigt die Aufteilung des Stroms Iout in
den Strom im Rückkoppelpfad If, den Strom IR im Pfad des Ausgangswiderstandes und den
Quellstrom gmUin. Der Strom If und die Spannung, die über dem Rückkoppelwiderstand
Rf abfällt, sind gleichphasig. Die kapazitive Impedanz ZC des Kondensators zeigt eine Pha-
sendierenz von 90° zwischen Strom und Spannung. Aufgrund der spannungsgesteuerten
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Stromquelle ist der Quellstrom gmUin gleichphasig mit der Spannung Uin. Die Phasen-
verzögerung des Stroms gmUin um 90° gegenüber der angelegten Spannung Uout spiegelt
an den Ausgangstoren 1 und 2 das induktive Verhalten wieder. Die eektive Impedanz
Zeff zwischen den Polen der Schaltung ergibt sich aus dem Verhältnis von Ausgangsspan-
nung Uout zu Ausgangsstrom Iout. Der Ausgangsstrom Iout teilt sich in drei Pfade auf: den
Strom im Rückkoppelpfad If, im Stromquellenpfad IS=gmUin sowie den Strom IR im Pfad
des transistorinternen Ausgangswiderstandes Rout.
Zeff =
Uout
Iout
=
Uout
If + IS + IR
=
Uout
If + gmUin + IR
(3.1)
Die Ströme können ersetzt werden durch
IR =
Uout
Rout
und If =
Uout
Z1 + Z2
(3.2)
und die Spannung Uin aus der Ausgangsspannung Uout mittels Spannungsteilerregel:
Uin =
Uout ·Z2
Z1 + Z2
. (3.3)
Dadurch ergibt sich für Zeff:
Zeff = Uout ·
(
Uout
Z1 + Z2
+ gm
Uout ·Z2
Z1 + Z2
+
Uout
Rout
)−1
(3.4)
Die Spannung Uout kürzt sich aus diesem Ausdruck:
Zeff =
1
1
Z1 + Z2
+ gm
Z2
Z1 + Z2
+
1
Rout
. (3.5)
Die weitere Berechnung von Zeff basiert auf den folgenden Annahmen:
1. Der Ausgangswiderstand des Transistors ist sehr hoch.
Rout sup
ω∈R
| Z1(ω) + Z2(ω) | (3.6)
Das führt (im Vergleich zu den verbleibenden Strömen If und IS) zu einem vernach-
lässigbar kleinen Strom IR in diesem Pfad:
IR  If. (3.7)
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Daraus ergibt sich folgender Ausdruck für Zeff:
Zeff ≈ 1(1+ gm ·Z2)
· (Z1 + Z2). (3.8)
2. Die Annahme, dass gm ·Z2  1, da gm in der Größenordnung von 0,001 bis 0,1 S
liegt und Z2 für die Induktivitätsschaltung mit Cf ersetzt wird mit Z2 = 1ωCf für
ω = 2πf bei f = 106 bis 109 Hz und Cf = 10−6 F resultiert in folgendem Ausdruck:
Zeff ≈ 1gm
·
(
Z1
Z2
+1
)
. (3.9)
Das Ersetzen der Rückkoppelelemente Z1 und Z2 durch Rf, respektive 1/jωCf, wie in
Abbildung 3.3b dargestellt, verursacht induktives Verhalten am Ausgang der Schaltung. Ein
Anpassen von Gleichung (3.9) an die gewählten Rückkoppel-Elemente führt zu:
Zeff ≈ 1gm
·
(
Rf
1
jωCf
+1
)
=
1
gm
· (1 + jωRfCf). (3.10)
Der Einuss der Vorwärtssteilheit gm wird bei separater Darstellung des Real- und Imagi-
närteils vonZeff verstärkt deutlich:
Re{Zeff} ≈ 1gm
, Im{Zeff} ≈ ωRfCfgm
.
Beide Ausdrücke zeigen eine starke Abhängigkeit von gm. Der Imaginärteil ist zusätzlich
abhängig vom Produkt der Rückkoppelelemente und der Kreisfrequenz ω, was einer fre-
quenzunabhängigen Induktivität entspricht. Das Verhalten der Induktivitätsschaltung kann
mit dem Gütefaktor Qeff,ideal und dem Induktivitätswert Leff,ideal beschrieben werden:
Leff,ideal =
Im{Zeff}
ω
=
1
ω
· ωRfCf
gm
=
RfCf
gm
= const. (3.11)
Qeff,ideal =
Im{Zeff}
Re{Zeff}
=ωRfCf (3.12)
Der Induktivitätswert der Schaltung zeigt unter Verwendung der vereinfachenden Annah-
men ein frequenzunabhängiges Verhalten. Die Rückkoppelelemente Rf und Cf haben einen
festen Wert, was zu einer eektiven Induktivität Leff führt, die durch eine Änderung der
Vorwärtssteilheit allein variiert wird. Der Gütefaktor hingegen ist frequenzabhängig und
nimmt nach (3.12) mit zunehmender Frequenz zu, was jeder realen, passiven Induktivität
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Abbildung 3.4. –Numerische Ergebnisse einer Induktivitätsschaltung basierend auf einer vereinfachten
spannungsgesteuerten Stromquelle für Induktivität, Güte, den Real- und Imaginärteil.
auch zu eigen ist. Eine numerische Simulation der Schaltung in Abbildung 3.3b mit den
Werten Rf = 500Ω, Cf = 10 pF, gm = 100mS und idealen Rin und Rout zeigt jedoch das
in Abbildung 3.4 dargestellte Verhalten. Die Ein- und Ausgangswiderstände Rin und Rout
werden bei den analytischen Rechnungen nicht berücksichtigt. Untersuchungen zu ihrem
Einuss wurden durchgeführt und zeigen, dass sie für die analytische Rechnung, deren
Ziel das Ableiten von Entwurfskriterien ist, keinen relevanten Einuss haben, der die
zunehmende Unübersichtlichkeit und Komplexität rechtfertigen würden. Abbildung 3.4
stellt die im weiteren Verlauf der Arbeit verwendeten Parameter einer Induktivität dar:
Induktivitätswert, Güte, Real- und Imaginärteil für eine Variation der Frequenz. Neben
einem Absinken der Induktivität mit zunehmender Frequenz in Abbildung 3.4a, wird in 3.4b
ein frequenzabhängiges Maximum der Güte sichtbar, das nicht im Ausdruck (3.12) re-
präsentiert ist. Gleichung (3.12) lässt einen konstanten Anstieg der Güte erwarten. Die
Abbildungen 3.4c und 3.4d zeigen zwar das erwartete Ansteigen des Imaginärteils, aber
der Realteil ist nicht null und steigt ebenfalls mit zunehmender Frequenz. Die Ursache
dieser Diskrepanz zwischen Numerik und Analytik liegt in der bisherigen Vernachlässi-
gung des Stroms im Rückkoppelpfad. Mit zunehmender Frequenz nimmt die Impedanz
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des Rückwirkungspfades ab, da der kapazitive Widerstand von Cf sinkt, und der Strom in
diesem Pfad nicht weiter vernachlässigt werden kann. Das bewirkt zunächst eine ohmsche
Belastung der resultierenden Induktivität und führt zu einer Reduzierung der Güte mit
steigender Frequenz. Eine Berücksichtigung des Stroms im Rückkoppelpfad IR führt zu
den nachfolgenden Formulierungen. Eine Rechnung, die den Strom im Rückkoppelpfad
berücksichtigt, ist in Anhang B dargestellt. Für Rf 1/(ωCf) gilt:
Iout = IS + If = gmUin +
Uout
Rf
und Uin =
1
1+ jωCfRf
Uout
Zeff = Rf
1+ jωRfCf
gmRf +1+ jωRfCf
gmRf1≈ Rf(1 + jωRfCf)
gmRf + jωRfCf
=
1+ jωRfCf
gm + jωCf
Mit der Trennung von Real- und Imaginärteil
Zeff =
gm
gm2 + (ωCf)2
+
(ωCf)2Rf
gm2 + (ωCf)2
+ j

−
ωCf
gm2 + (ωCf)2
+
ωCfRf gm
gm2 + (ωCf)2


=
gm + (ωCf)2Rf
gm2 + (ωCf)2
+ j


ωCf (gmRf − 1)
gm2 + (ωCf)2

 (3.13)
ermöglicht Gleichung (3.13) Beschreibungen für die frequenzabhängige Induktivität und
Güte:
Leff =
Im{Zeff}
ω
=
Cf (gmRf − 1)
gm2 + (ωCf)2
gmRf1=
gmRfCf
gm2 + (ωCf)2
=
RfCf
gm
· gm
2
gm2 + (ωCf)2
(3.14)
= Leff,ideal · gm
2
gm2 + (ωCf)2
(3.15)
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Abbildung 3.5. – Induktivität einer VCCS-basierten Schaltung über der Vorwärtssteilheit gm für
eine Variation des Rückkoppelwiderstandes von Rf = 0,5 kΩ, 1 kΩ und 1,5 kΩ bei einem gleichbleiben-
den Cf = 1 pF. Abbildung (a) zeigt die Ergebnisse bei f = 50MHz und Abbildung (b) bei 500MHz.
Qeff =
Im{Zeff}
Re{Zeff}
=
ωCf (gmRf − 1)
gm + (ωCf)2Rf
gmRf1=
ωCfRf gm
gm + (ωCf)2Rf
(3.16)
=
ωCfRf
1 + (ωCf)
2Rf
gm
=
Qeff,ideal
1 + ω2CfLeff,ideal
(3.17)
Es wird deutlich, dass für niedrige Frequenzen die Ausdrücke (3.11) und (3.12) genügen, um
eine Abschätzung des Induktivitätswertes und der Güte zu treen. Zu höheren Frequenzen
hin muss der Stroms im Rückkoppelpfad berücksichtigt werden und ein Vergleich von
(3.12) mit (3.17) zeigt den Unterschied der beiden Betrachtungsarten. Durch Darstellung der
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um Faktoren ergänzten Idealwerte wird in (3.15) und (3.17) deutlich, wo die Einussgrößen
liegen. Die Abbildung 3.5 zeigt den Einuss der Variation der Vorwärtssteilheit gm und der
Dimensionierung der Rückkoppel-Elemente auf den Induktivitätswert Leff. Die Schaltung,
mit der die Ergebnisse erzielt wurden, ist in Anhang B abgebildet. Die Induktivitätswerte
sind für eine Variation des Rückkoppelwiderstandes Rf = 0,5 kΩ, 1 kΩ und 1,5 kΩ bei einer
gleichbleibender Rückkoppelkapazität Cf = 1 pF dargestellt. Ähnliche Ergebnisse lassen
sich für eine Variation der Rückkoppelkapazität Cf erzielen. Abbildung 3.5a zeigt die Ergeb-
nisse bei f = 50 MHz und 3.5b bei f = 500 MHz. Neben den oensichtlichen Auswirkungen,
welche die Variation der Rückkoppelelemente auf die Größe der eektiven Induktivität Leff
hat, wird aus den Abbildungen außerdem deutlich, dass der durch die gm-Variation erzielte
Abstimmbereich der Induktivität mit zunehmender Frequenz geringer wird. Zudem wird
sichtbar, dass die eektive Induktivität und die Vorwärtssteilheit nicht linear skalieren. Die
größte Variation im Abstimmbereich der Induktivität wird bei Änderungen im unteren
Variationsbereich von gm erzielt. Für ansteigende Werte von gm ändert sich der Indukti-
vitätswert zunehmend weniger. Das bedeutet einerseits, dass (aufgrund von Iout/Uin) für
geringe Ausgangsströme Iout die größte Variation der resultierenden Induktivitätswerte
entsteht, die Schaltung also keinen großen Leistungsverbrauch hat. Andererseits führen
geringe Schwankungen von Iout auch zu größeren Auswirkungen auf den einzustellenden
Induktivitätswert.
3.1.3. Einuss parasitärer Kapazitäten des Transistors
Cin
C12
CoutTransistor
Abbildung 3.6. – Anordnung der parasitären Kapazitäten: die Eingangskapazität Cin, die Ausgangs-
kapazität Cout und die Rückkoppelkapazität C12.
Ein Vergleich der resultierenden Ausdrücke aus dem vorherigen Kapitel mit numerischen
Rechnungen, die auf Hersteller-Transistormodellen basieren, zeigt, dass der Induktivitäts-
wert eine größere Frequenzabhängigkeit aufweist und schneller mit zunehmender Frequenz
sinkt, als sich aus den analytischen Beschreibungen ergibt. Aufgrund der Frequenzabhängig-
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Abbildung 3.7. – Eekt der parasitären Kapazitäten eines Transistors Cin, Cout und C12 auf das
Frequenzverhalten der resultierenden Induktivität Leff.
keit des Eekts muss es sich dabei um ein parasitäres reaktives Element handeln. Darüber
hinaus lässt das Abnehmen des Induktivitätswertes über der Frequenz den Schluss zu,
dass es sich bei dem parasitären Element um einen kapazitiven Eekt handelt. In einem
vereinfachten Modell lassen sich die parasitären Eekte eines Transistors durch drei zu-
sätzliche Kapazitäten darstellen: die Eingangskapazität Cin, die Ausgangskapazität Cout
und die Rückkoppelkapazität C12. Sie benden sich zwischen den drei Klemmen des je-
weiligen Transistors, wie in Abbildung 3.6 dargestellt. Die Eingangskapazität Cin hat den
größten Absolutwert dieser drei Größen. Für die Induktivitätsschaltung ist ihr Einuss
jedoch vernachlässigbar, da sie sich parallel zu Cf bendet. Die parallele Anordnung führt
zur Summation von Cf und Cin; die Änderung hat jedoch keine große Auswirkung auf
die resultierende Induktivität und kann durch eine geeignete Dimensionierung von Cf
kompensiert werden. Praktische Umsetzungen der Induktivitätsschaltung wurden in der
vorliegenden Arbeit meist mit einer Rückkoppelkapazität Cf = 1 pF umgesetzt, bei Werten
der Eingangskapazität des Transistors im Bereich von Cin = 0,5 bis 3 pF. Prinzipiell könnte
die Rückkoppelkapazität Cf durch die parasitäre Kapazität Cin ersetzt werden, da sie ähnli-
che Größenordnungen haben, allerdings sind alle drei parasitären Kapazitäten dynamische
Größen, und damit arbeitspunktabhängig.
Die Ausgangskapazität Cout ist die zweitgrößte parasitäre Kapazität und liegt zwischen
den Ausgangsklemmen an. Wie in Abbildung 3.7 zu sehen, hat auch die Ausgangskapazität
Einuss auf das Verhalten der resultierenden Induktivität Leff. Die Kapazität Cout und die
eektive Induktivität Leff bilden einen Parallelschwingkreis, der die Selbstresonanzfrequenz
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Abbildung 3.8. – Induktivitätsschaltung basierend auf der spannungsgesteuerten Stromquelle (VCCS)
und unter Berücksichtigung der parasitären, transistorinternen Rückkoppelkapazität C12.
der Induktivitätsschaltung verringert. Dieser Eekt ist schwer zu kompensieren und wird
aus Gründen der Vereinfachung in den analytischen Rechnungen nicht berücksichtigt.
Numerische Rechnungen nutzen komplexere Transistormodelle, die auch Cout beinhalten.
Die Rückkoppelkapazität C12 hat zwar einen Transistor-abhängigen, geringeren Wert
als Cout und Cin, ist aber für die Induktivitätsschaltung von größerer Relevanz. Das ist
dadurch begründet, dass eine Kapazität parallel zu Rf im Rückkoppelpfad ein Verhalten
verursacht, das dem einer kapazitiven Reaktanz-Grundschaltung ähnelt (s. Abbildung 2.8a).
Die Abbildung 3.7 zeigt den Eekt der parasitären Kapazitäten auf die eektive Induktivität
über der Frequenz. Dafür werden Simulationen der Induktivitätsschaltung durchgeführt,
die jeweils die parasitären Kapazitäten berücksichtigen oder außen vor lassen, wie in der
Legende dargestellt. Die gewählten Größen der untersuchten Kapazitäten basieren auf den
Datenblattwerten des Transistors BFP450: Cin = 1,7 pF, Cout = 1,2 pF und C12 = 0,48 pF. Ab-
gesehen von den parasitären Elementen ist die Schaltung mit idealen Elementen aufgebaut.
Die Ein- und Ausgangswiderstände sind mit Rin =Rout = 500 MΩ und die Rückkoppelele-
mente mit Rf = 500Ω und Cf = 10 pF dimensioniert. Die Kurven in der Abbildung 3.7 zeigen
die zuvor beschriebenen Eekte: Die rote Kurve zeigt das Verhalten der Schaltung mit
Rf = 500Ω, Cf = 10 pF, Rin =Rout = 500 MΩ und gm = 0,1 S ohne die parasitären Kapazitäten.
Das normale Absinken der Induktivität mit zunehmender Frequenz ist sichtbar. Diese
Frequenzabhängigkeit wird durch den Wert der Rückkoppelkapazität Cf verursacht. Die
blaue Kurve zeigt den Einuss, wenn zusätzlich zu der beschriebenen Schaltung die parasi-
täre Transistor-Eingangskapazität berücksichtigt wird. In erster Näherung bestimmt das
Verhältnis aus RfCf/gm den Wert der resultierenden Induktivität. Die Parallelschaltung von
Cin zu Cf verändert diesen Induktivitätswert und verschiebt die Kurve. Wird stattdessen
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von den Parasitäten nur Cout berücksichtigt (grüne Kurve), zeigt sich ein Überschwingen
in der Induktivität, was durch die Quasi-Parallelschaltung von Induktivität und Kapazität
zwischen den Ausgangsklemmen entsteht. Die resultierende Schmalbandigkeit führt zu
einem steilen Abfall der Induktivität. In ähnlicher Weise führt die Berücksichtigung von
C12 allein (violette Kurve) zu einem drastischen Abfall der Induktivität bei zunehmender
Frequenz und eine Kombination aus C12 und Cout (orange Kurve) zu einer Addition dieser
beiden negativen Eekte. Es zeigt sich, dass trotz des größten nominellen Wertes, Cin
den geringsten Einuss auf die Funktionalität der Induktivitätsschaltung hat im Vergleich
zu den anderen beiden Kapazitäten. Die Schaltung in Abbildung 3.8 ist ergänzt um die
transistorinterne Kapazität C12. Bei weiterer Vereinfachung der Schaltung unter Annahme
idealer Ein- und Ausgangswiderstände des Transistors (Rin und Rout→∞), ergibt sich für
die Parallelschaltung von Rf und C12:
Rf ||C12 =
Rf · 1jωC12
Rf +
1
jωC12
=
Rf
jωC12
(
Rf +
1
jωC12
) =
Rf
1+ jωRfC12
.
Wird in dem Ausdruck (3.10), die einfachste der analytischen Beschreibungen der VCCS-
basierten Induktivitätsschaltung, der serielle Widerstand Rf durch die Parallelschaltung
Rf ||C12 ersetzt, folgt für die eektive Impedanz:
Zeff =
1
gm
·
(
1+
jωRfCf
1+ jωRfC12
)
. (3.18)
Aus der getrennten Darstellung von Real- und Imaginärteil der eektiven Impedanz Zeff
Zeff ≈ 1gm
·
(
1 +
ωRfCf · ωRfC12
1+ (ωRfC12)2
+ j
ωRfCf
1+ (ωRfC12)2
)
(3.19)
Re{Zeff} ≈ 1gm
·
(
1 +
ωRfCf ·ωRfC12
1 + (ωRfC12)2
)
Im{Zeff} ≈
ωRfCf
gm (1 + (ωRfC12)2)
.
können Induktivität und Güte bestimmt werden:
Leff =
1
ω
· Im{Zeff} = 1ω ·
ωRfCf
gm (1 + (ωRfC12)2)
.
44
3.1. Analytischer Ansatz zur Bestimmung der Induktivität
Eine Umformung zeigt die Abhängigkeit der Induktivität Leff von der parasitären Kapa-
zität C12:
Leff =
RfCf
gm
· 1
1 + (ωRfC12)2
(3.20)
Qeff =
Im{Zeff}
Re{Zeff}
=
1
gm
·
(
ωRfCf
1 + (ωRfC12)2
)
1
gm
·
(
1 +
ωRfCf ·ωRfC12
1 + (ωRfC12)2
)
=
ωRfCf
1 + (ωRfC12)2 + (ωRf)2C12Cf
. (3.21)
Der Ausdruck (3.20) besteht aus zwei Teilen: einem frequenzunabhängigen und einem
frequenzabhängigen. Der frequenzunabhängige Term entspricht dem Wert der idealen
Induktivität Leff,ideal (s. Gleichung (3.11)), und bestimmt für die C12-behaftete Induktivitäts-
schaltung den absoluten Wert der Induktivität Leff. Der zweite, frequenzabhängige, Term
gewinnt mit zunehmender Frequenz oder parasitärer Kapazität quadratisch an Einuss.
Aus diesen Ausdrücken lässt sich bereits ein zentraler Zusammenhang für den Entwurf
und die Dimensionierung der Reaktanzschaltung erkennen. Zum einen entstehen große
Werte für Leff bei niedriger Steilheit gm. Das bedeutet, dass innerhalb des Abstimmbe-
reichs von Leff der geringste Steilheitswert den höchsten Induktivitätswert verursacht. Das
ist besonders interessant, da gerade große Induktivitätswerte in der HF-Technik oft nur
wenig platzsparend realisierbar sind. Die Frequenzabhängigkeit des Induktivitätswertes
beschränkt den nutzbaren Frequenzbereich. Um ein Maß für die Nutzbandbreite zu erlan-
gen, wird die Grenzfrequenz fco eingeführt. Diese Grenzfrequenz gibt Auskunft darüber,
ab welcher Frequenz sich der Ausgangsinduktivitätswert um mehr als ±10% geändert
hat. Um die Grenzfrequenz fco herzuleiten, wird das Verhältnis aus Leff aus (3.20) und
Leff,ideal (3.11) eingeführt:
Leff
Leff,ideal
=
1
1+ (ωRfC12)2
.
Die Änderung um −10% führt zu dem Grenzwert 90% = 0,9
0,9 =
1
1+ (ωcoRfC12)2
.
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Abbildung 3.9. – Einüsse auf die Grenzfrequenz fco: (a) durch die Größenordnung der eektiven
Induktivität Leff und (b) der Größe einer parasitären Kapazität C12.
Das Umstellen nach der Kreisfrequenz ω führt zu folgendem Ausdruck:
ωco =
1
RfC12
·
√
1− 0,9
0,9
.
Daraus ergibt sich folgender Term für die Grenzfrequenz fco:
fco =
1
RfC12
· 1
6π
. (3.22)
Die Erweiterung um die Rückkoppelkapazität und die Vorwärtssteilheit ermöglicht ei-
ne Darstellung der Grenzfrequenz in Abhängigkeit von dem Ausdruck für die eektive
Induktivität der idealen Schaltung:
fco =
1
gmC12
· 1
6π
· Cf
Leff,ideal
(3.23)
Diese Umformung ermöglicht einen bessere Abschätzung der Abhängigkeit der Grenz-
frequenz von den einzelnen Elementen der Schaltung. Wo Gleichung (3.22) nur die Ab-
hängigkeit der Grenzfrequenz von der parasitären Rückkoppelkapazität C12 und dem
Widerstand Rf berücksichtigt, bildet (3.23) auch die Abhängigkeit von den Größen Cf
und gm ab, die zweifelsfrei Einuss haben. Der Ausdruck (3.23) verdeutlicht, was bereits
in (3.20) absehbar war: der Abfall des Induktivitätswertes über der Frequenz wird zwar
maßgeblich durch C12 beeinusst, dazu kommt aber eine starke Abhängigkeit von einer
Variation der Steilheit gm. Das heißt, es bilden sich unterschiedlich breite Frequenzbereiche
konstanter Induktivität heraus für die jeweiligen Variationen der eektiven Induktivität.
Diese Zusammenhänge sind in Abbildung 3.9 grasch dargestellt. Auf den y-Achsen der
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Darstellungen ist die Grenzfrequenz fco in logarithmischem Maß aufgetragen. Auf der
x-Achse ist bei Abbildung 3.9a die Änderung der Grenzfrequenz abhängig vom Absolutwert
der eektiven Induktivität gezeigt für eine exemplarische Schaltung, die in Anhang B
erläutert ist. Abbildung 3.9b zeigt die Abhängigkeit der Grenzfrequenz von der Größe der
parasitären Rückkoppelkapazität. Es wird deutlich, dass für eine Verwendung der Indukti-
vitätsschaltung bei hohen Frequenzen und konstanter Induktivität, kleine Werte eektiver
Induktivität, sowie ein möglichst geringer Wert für die parasitäre Kapazität (oder ihre
Kompensation) von Vorteil bei dem Entwurf der Schaltung sind. Um die unerwünschten
Eekte der Rückkoppelkapazität C12 zu vermeiden, ist Kenntnis ihrer Ursachen nützlich:
die intrinsische parasitäre Kapazität eines Transistors tritt sowohl bei Bipolartransistoren,
wie auch bei Feldeekttransistoren auf. Im Fall des BJT resultiert die Kapazität aus der
Raumladungszone zwischen Basis und Kollektor, da die Kollektor-Basis-Diode üblicher-
weise in Sperrrichtung verwendet wird. Im Fall des FET wird die Kapazität durch das
Überlappen der Gateelektrode und der darunter liegenden leitenden Schicht sowie durch
die Inversionsregion unter der Gateelektrode hervorgerufen [70]. Für die Reduzierung
des Eektes von C12 kann entweder der physikalische Aufbau des Transistors auf einen
reduzierten C12 Wert optimiert, oder das kapazitive Verhalten kompensiert werden.
3.1.4. Kompensation der parasitären Kapazität
Ausführungen zu den technologischen Möglichkeiten zur Kompensation sind im Anhang B
zu nden. Da aber üblicherweise kein Zugang zum Layout der Transistoren besteht, wird
in der vorliegenden Arbeit die Methode der schaltungstechnischen Kompensation der Ka-
pazität verfolgt. Die reaktive Leistungskompensation wird erreicht, indem eine zusätzliche
Induktivität Lf seriell zu dem Rückkoppelwiderstand Rf ergänzt wird, wie in Abbildung 3.10
zu sehen ist [71]. Einer der größten Vorteile der vorgestellten Induktivitätsschaltung ist das
Fehlen von physischen Spulen und die resultierende Platzeinsparung bei der Integration
der Schaltung. Die kompensierende Induktivität kann rekursiv durch eine Induktivitäts-
schaltung ersetzt werden und behält so die Vorteile einer spulenlosen Schaltung bei. Die
rekursive Induktivitätsschaltung muss zwar nicht abstimmbar sein, aber sie muss bei hohen
Frequenzen wirken, bei denen die parasitäre Kapazität relevant wird.
Zeff =
Uout
Iout
=
Uout
If + Is
=
Uout
Uout
Zsub
+ gm ·Uin
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Abbildung 3.10. – (a) VCCS-basierte Induktivitätsschaltung, ergänzt um die Induktivität Lf in Serie zu
Rf, um den Frequenzbereich-limitierenden Eekt von C12 zu kompensieren und (b) unter Vereinfachung
der Schaltung mit gegen unendlich gehenden Ein- und Ausgangswiderständen Rin und Rout.
Für den vereinfachten Umgang mit dem Ausdruck wird, wie in Abbildung 3.10b dargestellt,
Zsub bestimmt:
Zsub =
(Rf + jωLf) ·
1
jωC12
(Rf + jωLf) +
1
jωC12
+
1
jωCf
Zeff =
1 +
(Rf + jωLf) ·
Cf
C12
(Rf + jωLf) +
1
jωC12
gm + jωCf
.
Der folgende Ausdruck für Zeff ergibt sich für die modizierte, in Abbildung 3.10b darge-
stellte, Schaltung:
Zeff = 1 +
ωCf (ωLf − j Rf)
ωC12 (ωLf − j Rf)− 1
/
(gm + jωCf). (3.24)
Aus (3.24) können anschließend Leff und fco abgeleitet werden. Die Verbesserung der
Grenzfrequenz fco aufgrund der Verwendung der zusätzlichen Induktivität Lf wird in Abbil-
dung 3.11 deutlich. Die Abbildung beinhaltet vier Graphen: die ideale, frequenzunabhängige
Induktivität Leff,ideal (rot), der Wert bei dem Leff,ideal um 10 % reduziert ist (schwarz), die
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Abbildung 3.11. – Einuss der kompensierenden Induktivität Lf auf die Frequenzabhängigkeit den
resultierenden eektiven Induktivitätswert Leff. die Kompensation erhöht die Grenzfrequenz fco um
nahezu Faktor 4.
Schaltung, die den Einuss von C12 berücksichtigt (grün), und die das Verhalten von so-
wohl C12 als auch Lf berücksichtigt (violett). Die Abbildung zeigt, dass durch geeignete
Dimensionierung der C12-kompensierenden Induktivität Lf die Grenzfrequenz und damit
der nutzbare Frequenzbereich der abstimmbaren Induktivität signikant verbessert werden
können [72],[73]. Die Dimensionierung von Lf ist dabei essentiell. Das Ziel der reaktiven
Leistungskompensation ist, den Wert der Induktivität über einen breiteren Frequenzbereich
konstant zu halten. Eine zu kleine Dimensionierung verfehlt dieses Ziel, da der Wert von Lf
nicht ausreicht, um C12 zu kompensieren. Eine zu große Dimensionierung hingegen führt
zu einer Überkompensation und einem Anstieg des Induktivitätswertes, was ebenso wenig
zielführend ist. Aus Schaltungssimulationen geht hervor, dass der optimale Wert von Lf in
der Größenordnung der resultierenden eektiven Induktivität liegt. Daher ist eine rekursive
Schaltungsauslegung angeraten.
3.1.5. Gütesteigerung durch Serien-Mitkopplung
Abstimmbare, breitbandige, symmetrische Induktivitäten für den HF-Bereich sind das Ziel
beim Entwurf der Induktivitätsschaltung. Im vorherigen Kapitel wurde gezeigt, wie mittels
serieller Ergänzung von Lf zu Rf der nutzbare Frequenzbereich erweitert werden kann. Bei
den Simulationen und Messungen der Schaltungen zeigt sich jedoch eine niedrige Güte.
Um dem entgegen zu wirken, kann eine weitere, zusätzliche Induktivität Lq verwendet
werden. Diese wird als Serien-Serien-Rückkopplung im Pfad von Source beziehungsweise
Emitter zu Tor 2 eingebracht, wie in Abbildung 3.12 dargestellt. Dadurch wird ein Teil
der Ausgangsgröße an den Eingang zurück gegeben und eine Mitkopplung entsteht [74].
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Abbildung 3.12. – Erweiterung der Grundschaltung der Induktivitätsschaltung um eine Induktivität
als Serien-Mitkopplung Lq.
Mitkopplungen können verwendet werden, um Verluste, wie sie die Induktivitätsschaltung
zeigt, auszugleichen. Als Einschränkung der Nutzung einer Mitkopplung muss jedoch das
Risiko der Entstehung von Resonanzeekten und Instabilitäten genannt werden, die durch
zu starke Selbstverstärkung entstehen kann. Wie bei der Dimensionierung von Lf muss
auch für Lq umsichtig der Elementwert gewählt werden. Auch bei dieser zusätzlichen
Induktivität in der Schaltung soll das Ziel sein, sie zukünftig durch rekursive Induktivitäts-
schaltungen zu ersetzen. Die Ausdrücke einer analytischen Bestimmung der resultierenden
Impedanz Zeff für diese Schaltungserweiterung sind zu komplex, um Entwurfskriterien
ableiten zu können. In Kombination mit der Dimensionierung von Lq, bei der die ande-
ren Schaltungselementwerte berücksichtigt werden müssen ist für diese Schaltung eine
numerische Betrachtung vorteilhafter. Ein naheliegender Schritt ist die Kombination der
vorgestellten Erweiterungsinduktivitäten für die Serien-Mitkopplung Lq und die reaktive
Leistungskompensation Lf. Diese kombinierte Schaltung ist in Abbildung 3.13 dargestellt.
Numerische Berechnungen der eektiven Impedanz dieser beiden Schaltungsvarianten
sind in Anhang B dargestellt.
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Abbildung 3.13. – Erweiterung der Grundschaltung der Induktivitätsschaltung um eine Induktivität
als Serien-Mitkopplung Lq, kombiniert mit der im vorherigen Kapitel vorgestellten Induktivität für eine
reaktive Leistungskompensation Lf.
3.2. Ableitung von Entwurfsregeln
Die Dimensionierung der einzelnen Bauelemente steht in starker Abhängigkeit voneinander.
Die Änderung eines Wertes zugunsten des Erreichens eines Entwurfszieles führt daher
unweigerlich auch zu einer Änderung anderer Zielgrößen. Im Entwurfsprozess muss deshalb
stets zuerst entschieden werden, welche Ziele Priorität haben, zum Beispiel hohe Güte, ein
großer Abstimmbereich oder ein hoher Induktivitätswert.
Passive Elemente im Rückkoppelpfad
Bei der Dimensionierung der passiven Elemente ist zu berücksichtigen, dass nicht nur die
transistorinterne, parasitäre Kapazität C12 eine Rolle für den Frequenzverlauf der Induk-
tivität spielt, sondern auch der absolute Induktivitätswert Leff. Aus der Gleichung (3.23)
wird ersichtlich, dass mit großen Werten der eektiven Induktivität, eine bei gleichem
C12 geringere Bandbreite entsteht. Daraus folgt, dass die Verwendung in hochfrequenten
Anwendungen die erzielbaren Induktivitätswerte begrenzt und umgekehrt. Zusätzlich muss
auch berücksichtigt werden, dass der kapazitive Blindwiderstand von Cf mit zunehmender
Frequenz sinkt. Dadurch nimmt auch die ohmsche Belastung durch Rf auf die Güte mit
steigender Frequenz zu. Dieser Eekt kann durch einen geringeren Elementwert von Cf
oder einen großen Wert von gm reduziert werden. Durch geringeCf Werte sinkt die reaktive
Impedanz des Parallelelements weniger schnell mit der Frequenz. Im Gegenzug erfordert
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ein größerer Wert von gm auch Vergrößern des Terms Rf ·Cf, um Leff konstant zu halten.
Da Cf klein bleiben soll, muss Rf größer gewählt werden.
Die Dimensionierung der Blockkapazitäten und HF-Drosselelemente werden im Kapi-
tel 5.1 thematisiert.
Zusätzliche Induktivitäten
Die Dimensionierung von Lf für die reaktive Leistungskompensation hängt im Wesentlichen
von C12 und Rf ab, was dazu führt, dass ihre Größenordnung im Bereich der resultierenden
eektiven Induktivität liegt. Bei der Dimensionierung der Gegenkopplungsinduktivität Lq
muss besonderes Augenmerk auf die Stabilität der Schaltung gelegt werden, da ein zu
großer Wert der Induktivität Lq zu Instabilität führt. Bei dem praktischen Aufbau der
Induktivitätsschaltung muss deshalb auch die Bauteiltoleranz der verwendeten Spule be-
rücksichtigt werden. Der Nachteil einer zusätzlichen Spule in einer spulenfreien Schaltung
lässt sich durch rekursives Ersetzen mit einer Induktivitätsschaltung umgehen.
Transistorwahl
Die Transistorwahl ist ein zentraler Punkt des Schaltungsentwurfs. Sie erfolgt auf Basis
folgender Kriterien:
• großer Variationsbereich der Vorwärtssteilheit gm
(ausschlaggebend für den Abstimmbereich)
• geringe parasitäre Rückkoppelkapazität C12, sowie hohe Werte von Rin und Rout
(ausschlaggebend für den Frequenzbereich)
• geringe parasitäre Einüsse durch das Transistorgehäuse durch zusätzliche parasitäre
Kapazitäten
(je kleiner der Transistor selbst, desto größer der Einuss des Gehäuses)
Auch die Wahl der Transistortechnologie ist ausschlaggebend, denn im Allgemeinen be-
sitzen Bipolartransistoren eine größere Variation ihrer Steilheit als Feldeekttransistoren.
Damit geht zum einen ein größerer Abstimmbereich der eektiven Induktivität der Schal-
tung einher und zum anderen korreliert ein hoher Wert der Steilheit mit einer höheren
Güte. Die Feldeekttransistoren hingegen zeigen eine geringere Variation in ihrer Steilheit
und verursachen so einen geringeren Abstimmbereich. Ist jedoch das Ziel des Entwurfs
eine symmetrische Schaltung, ist eine symmetrische Transistorarchitektur notwendig und
erfordert die Verwendung eines Sperrschicht-Feldeekttransistors.
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Rauschen: Um das Rauschen in einer Schaltung zu minimieren, ist die Rauscharmut
eines Transistors eine wünschenswerte Eigenschaft, die aber stark abhängig von der konkre-
ten Anwendung der Induktivitätsschaltung ist. Soll die Induktivitätsschaltung zum Beispiel
in einer Empfängerstruktur verwendet werden, muss bei der Transistorwahl Wert auf einen
niedrigen Rauscheintrag gelegt werden. Bei Oszillatorschaltungen kann darüber hinaus das
Funkelrauschen besonders relevant werden. Es ist vor allem in Metallverbindungen von
integrierten Schaltungen zu nden, wie beispielsweise Bonddrähten. Dieser Rauschbeitrag
tritt vor allem bei niedrigen Frequenzen auf und wäre prinzipiell ab Frequenzen größer als
10 kHz vernachlässigbar. Bei Oszillatorschaltungen wird es jedoch wieder in höhere, an-
wendungsrelevante Frequenzen gemischt und muss beim Schaltungsentwurf berücksichtigt
werden [22]. Generell ist das Rauschen eines kleinen Kollektorstroms geringer als für große
Kollektorströme [75]. In [22] wird darüber hinaus die Abhängigkeit von der Eingangsimpe-
danz festgehalten: für Schaltungen mit geringer Eingangsimpedanz sind Bipolartransistoren
der bevorzugte Technologietetyp, da sie typischerweise einen um Faktor zehn geringeren
Rauschpegel als Sperrschicht-Feldeekttrasistoren haben. Bei der Auswahl der BJT sind
hohe Stromverstärkungwerte zu bevorzugen, sowie geringe Bahnwiderstände. Für höhere
Werte der Eingangsimpedanz sind Sperrschicht-Feldeekttransistoren mit hohen Werten
der Vorwärtssteilheit und geringen Gatekapazitäten vorteilhafter.
Grenzfrequenzen: Für hohe Anwendungsfrequenzen ist ein niedriger Wert der tran-
sistorinternen, parasitären Rückkoppelkapazität C12 wichtig. Damit gehen hohe Werte
der Transitfrequenz fT und der maximalen Schwingfrequenz fmax einher. In [10] werden
sie als bedeutendste Größen für die Beurteilung des Frequenzverhaltens eines Transistors
betrachtet. Die Transitfrequenz fT bezeichnet die Frequenz bei der die frequenzabhängige
Stromverstärkung h21 auf 1 (bzw. 0 dB) abgefallen ist. Die Größen fT und fmax werden in
[10] durch Extrapolation der Kurven für h21 und U bestimmt. Es ist anwendungsabhängig,
welche von beiden am Ende ausschlaggebend für die Transistorwahl ist. Oft werden die
Transistoren so entwickelt, dass fT ≈ fmax. Für Kleinsignalanwendungen wird pragmatisch
angenommen, dass die Nutzfrequenz ein Zehntel der Transitfrequenz nicht überschreiten
soll und es wird von einem fmax in der gleichen Größenordnung ausgegangen. Für Indukti-
vitätsschaltungen, die bei hohen Frequenzen genutzt werden sollen, sind demnach zunächst
hohe Grenzfrequenzen des Transistors wichtig. Bei unipolaren Transistoren können sich für
Anwendungen bei hohen Frequenzen die Basis- und Emitterwiderstände und -kapazitäten
als Beschränkung des Frequenzverhaltens erweisen [76], andererseits ist die Beweglichkeit
von Löchern deutlich geringer als die der Elektronen.
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Abbildung 3.14. – Unterschiede zwischen Simulation des Herstellermodells in ADS (gepunktet) und
der Messung des Transistorausgangskennlinienfelds (gestrichelt) für den BJT BFP450. Für die gleichen
UBE ergeben sich bei Simulation und Messung verschiedene IC
Genauigkeit der Transistormodelle
Die Unterschiede zwischen den Transistormodellen in den Simulationsergebnissen las-
sen ähnliche Ergebnisse für die Messung erwarten. Exemplarisch für die verwendeten
Transistoren wurde die Kennlinie des Transistors BFP450 gemessen und dargestellt. Bei
der Induktivitätsschaltung wird die Induktivität mit der Variation von UBE gesteuert und
bei einer festen Spannung UCE betrieben. In Abbildung 3.14 werden die Ergebnisse der
DC-Messungen mit den Resultaten der Simulation verglichen. In der Abbildung sind die Kol-
lektorströme für drei ausgangsseitige Arbeitspunkte dargestellt bei der Betriebsspannung
UBS =UCE = 3 V, 4 V und 5 V, für eine Variation der Steuerspannung Uctrl =UBE = 747 mV
bis 822 mV. Mit steigender Steuerspannung (in Abbildung 3.14 dargestellt durch einen
Pfeil) steigt auch die Diskrepanz zwischen Mess- und Simulationswert. Das bestätigt die
Vermutung einer Abweichung zwischen Modell und Messwert. Diese Abweichung nimmt
für steigende UBS zu, sowie für steigende Uctrl. Einerseits sind die Unterschiede signikant
in Größe, die in Konsequenz bedeuten, dass vor jeder Messung einer Induktivitätsschaltung
zunächst das Gleichstromverhalten des Transistors gemessen werden müsste. Andererseits
ist die Abweichung bei geringen IC am geringsten. Kleine Kollektorströme verursachen
die größten Induktivitätswerte und größere Kollektorströme, bei denen die Abweichung
entsteht, verursachen die geringsten Induktivitätswerte. In der Praxis ist die Abweichung
bei den niedrigsten Induktivitätswerten am wenigsten gravierend. Deshalb kann die DC-
Strom-Abweichung der Transistoren zunächst vernachlässigt werden.
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3.3. Zusammenfassung
Das Kapitel betrachtet die analytischen und numerischen Beschreibungsmethoden, die der
Realisierung einer Induktivitätsschaltung vorausgehen. Daraus werden Entwurfskriterien
abgeleitet, die durch die Messung der Schaltungen bestätigt und gegebenenfalls ergänzt wer-
den sollen. Die analytischen Untersuchungen zeigen das Verhalten der idealen Induktivität
sowie die Ursachen für die Abweichungen davon bei der Induktivitätsschaltung. Aus den
analytischen Beschreibungen lassen sich unter Verwendung von Vereinfachungen Abhän-
gigkeiten in der Dimensionierung der Schaltung erkennen. Mit zunehmender Komplexität
(wenngleich noch immer verhältnismäßig geringer Elementeanzahl) wird eine analytische
Betrachtung jedoch zu aufwändig und es müssen numerische Methoden für den Schal-
tungsentwurf verwendet werden. Für konkrete Transistoren werden Simulationsergebnisse
dargestellt, die für die realisierten Schaltungen einen erfolgreichen Funktionsbeweis erwar-
ten lassen. Sie zeigen die prinzipielle Funktionsweise der Schaltung bis in den VHF-Bereich
hinein. Die Frage nach einer optimalen Schaltungsdimensionierung kann an dieser Stelle
nicht endgültig beantwortet werden. Die Schaltung muss entsprechend eines primär ver-
folgten Ziels entwickelt und Kompromisse hinsichtlich der anderen Entwurfsziele getroen
werden. Für hohe Nutzfrequenzen muss ein Transistor mit dem geringsten, möglichen C12
gewählt werden und eine zusätzliche Induktivität Lf in Serie zu dem Widerstand Rf in der
Schaltung ergänzt werden, für eine reaktive Leistungskompensation des verbleibenden
Transistor-internen, parasitären, kapazitiven Eekts. Mit steigendem Anspruch an die nutz-
bare Frequenz, muss Leff geringer gestaltet werden. Je größer die eektive Induktivität, desto
geringer ist die Grenzfrequenz fco der Schaltung (s. Abbildung 3.9a). Steht der Abstimmbe-
reich im Vordergrund, ist eine große Variation der Vorwärtssteilheit gm notwendig. Soll die
Schaltung wie ihr reales Vorbild symmetrisches Verhalten zeigen, muss ein Sperrschicht-
Feldeekttransistor verwendet werden. Für einen hohen Gütewert sollte Rf groß und Cf
klein dimensioniert sein, die Ein- und Ausgangswiderstände des Transistors möglichst hoch
sein und die Schaltung um eine Serien-Mitkopplung einer zusätzlichen Induktivität Lq
erweitert werden. Sie bewirkt eine positive Rückwirkung der induktiven Ausgangsgröße
auf den Eingang der Schaltung und zeigt in den Simulationen gute Resultate, wenngleich
große Empndlichkeit auf Dimensionierungsschwankungen. Die Serien-Mitkopplung kann
so potenziell auch zu instabilem Verhalten führen, was für eine praktische Anwendung
der Schaltung kritisch sein kann. Entsprechend präzise muss diese zusätzliche Induktivität
demnach dimensioniert werden.
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Die analytischen Beschreibungen aus den vorangegangenen Kapiteln dienen der Ent-
wicklung allgemeingültiger Entwurfsregeln. Numerische Methoden hingegen werden zur
Simulation einer Schaltung mit konkreten Elementwerten verwendet. Wie auch die analy-
tische Untersuchung, wird die numerische Schaltungssimulation schrittweise komplexer
aufgebaut: die anfänglichen, vereinfachten Schaltungssimulationen dienen der Ergebnis-
kontrolle der analytischen Methode, während die folgenden, komplexeren Simulationen
möglichst realitätsnahe Abschätzungen über Ergebnisse der praktischen Umsetzung liefern
sollen. Für die Schaltungssimulation wird die Software Advanced Design System (ADS) des
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Abbildung 4.1. – Übersicht der Methoden, mit denen ein Induktivitätswert bestimmbar ist und die
Parameter, die dabei Verwendung nden.
Herstellers Keysight Technologies verwendet [77]. Nach der Beschreibung der notwendigen
Vorüberlegungen, wie der Bestimmung der Induktivität aus den berechneten Parametern,
der Realisierung der Transistormodelle und der Dimensionierung der Biaselemente, wer-
den die Simulationsergebnisse der Induktivitätsschaltungen vorgestellt. Die Schaltungen
beruhen auf drei verschiedenen Transistoren: einem Sperrschicht-Feldeekttransistor und
zwei Bipolartransistoren. Diese Simulationen bilden die Grundlage für die in Kapitel 5
vorgestellten Messungen.
4.1. Vorüberlegungen zur Schaltungssimulation
In ADS kann zwischen verschiedenen Simulationsarten gewählt werden, welche die Ausga-
begrößen beeinussen, zum Beispiel DC-Größen oder S-Parameter. Wie in Abbildung 4.1
zu sehen ist, liefern verschiedene Ansätze zur Beurteilung einer Schaltung (analytisch,
numerisch, messtechnisch) unterschiedliche Parameter (Impedanzen, S-Parameter). Jeder
Ansatz führt über die eektive Impedanz Zeff der Schaltung zu einem Wert für die resultie-
rende Induktivität. Da die späteren Untersuchungen von realisierten Schaltungen auf der
Messung von S-Parametern beruhen, werden die Streuparameter auch für die Simulation
verwendet. Um aus den S-Parametern Induktivitäts- und Gütewerte bestimmen zu können,
müssen die S-Parameter zunächst in Impedanzwerte transformiert werden.
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Abbildung 4.2. – Schematische Darstellung der (a) hin- und zurücklaufenden Wellen a und b, resul-
tierend aus den Strömen und Spannungen, sowie (b) der Bezeichnung der Ströme und Spannungen für
ein beliebiges n-Tor.
4.1.1. Berechnung einer Impedanz aus Streuparametern
In Abbildung 4.2a ist ein allgemeines Zweitor dargestellt. Aus den eingezeichneten Strom-
und Spannungsgrößen werden im Folgenden die S-Parameter des Zweitors abgeleitet.
Hochfrequenzmessungen und -simulationen erlauben keine Messung von Strömen und
Spannungen ohne Beeinussung des Schaltungsverhaltens. Anders verhält es sich mit
Wellengrößen wie Streuparametern, aus deren Messung und Simulation ein Ausdruck für
die komplexe Impedanz Zeff hergeleitet werden kann, welche zwischen den Toren der
Zweitor-Induktivitätsschaltung anliegt [9],[78]. Aus dieser Impedanz wiederum kann der
Induktivitätswert der Schaltung bestimmt werden. Notwendig für diesen Ansatz ist eine
kleinere Leitungslänge (d.h. Schaltungsabmaße), als die Wellenlänge des Nutzsignals.
Für ein allgemeingültiges n-Tor ergibt sich die in Abbildung 4.2b verwendete Notation.
Die GesamtspannungUn zwischen einem Klemmenpaar ist die Summe der Teilspannungen
Un = U
zu
n + U
ab
n . (4.1)
Der Gesamtstrom In, der in ein Tor ießt, ergibt sich aus der Dierenz der Teilströme
In = I
zu
n − Iabn . (4.2)
Der Wellenwiderstand des n-Tores ZL,n ergibt sich aus dem Verhältnis der Spannung und
des Stroms einer Richtung
ZL,n =
U zun
Izun
=
Uabn
Iabn
. (4.3)
Wenn das Verhalten einer Schaltung nicht mehr in Strom und Spannung dargestellt wird,
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sondern in Wellengrößen, werden die hin- und rücklaufenden Wellen an und bn verwendet
und der Strom und die Spannung auf den Wellenwiderstand ZL,n normiert. Es ergeben sich
so Wurzel-Leistungsgrößen mit der Einheit
√
W .
an =
U zun√
ZL,n
= Izun
√
ZL,n
an = u
zu
n = i
zu
n
bn =
Uabn√
ZL,n
= Iabn
√
ZL,n
bn = u
ab
n = i
ab
n
Daraus ergeben sich folgende Zusammenhänge für die normierte Spannung und den
normierten Strom:
un = u
zu
n + u
ab
n = an + bn
in = i
zu
n − iabn = an − bn.
Sie ermöglichen das Aufstellen eines Gleichungssystems für die Beschreibung der einlau-
fenden und der reektierte Welle:
an =
1
2
(un + in) (4.4)
bn =
1
2
(un − in). (4.5)
Aus der Beschreibung der Wellengrößen an und bn können die Streuparameter eines n-Tores
bestimmt werden. Diese sind es auch, die in Messungen und Simulation gewonnen werden.
Um aus den S-Parametern den Induktivitätswert eines Zweitors ermitteln zu können,
müssen die Streuparameter zunächst in eine Impedanz umgeformt werden, wie nachfolgend
beschrieben. Die in Abbildung 4.3a dargestellte auf ZL normierte komplexe Impedanz Zeff
eines Zweitors kann entweder über Reexionsparameter oder die Transmissionsparameter
bestimmt werden. Für die Berechnung basierend auf den Reexionsparametern ergibt sich
aus folgendem Zusammenhang:
S11 =
b1
a1
∣∣∣∣∣∣
a2=0
=
u1 − i1
u1 + i1
=
i1
(u1
i1
− 1
)
i1
(u1
i1
+1
) . (4.6)
Der Reexionsfaktor S11 wird bei reexionsfreiem Abschluss (a2 = 0) aus dem Verhältnis
der Wellengrößen, wie in (4.4) und (4.5) beschrieben, bestimmt. Nach dem Ausklammern
des Stroms i1, kann der Bruch u1/i1 mit dem Gesamtwiderstand, der an Tor 1 sichtbar ist,
ersetzt werden. Diese Größe wird in Abbildung 4.3b deutlich. Eingangsseitig betrachtet
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Abbildung 4.3. – Zweitordarstellung (a) einer komplexen Impedanz Zeff und deren Schaltbild bei (b)
ausgangsseitig reexionsfreiem Abschluss und (c) bei einem eingangsseitig reexionsfreiem Abschluss.
liegt die Impedanz Zeff in Serie zu der Impedanz ZL, die mit ZL = 50Ω normiert ist und
deshalb den Wert 1 hat. Der Gesamtwiderstand dieser seriellen Verknüpfung ist folglich
u1
i1
= Zeff,n + 1. (4.7)
Setzt man diesen Term in Gleichung (4.6) ein, ergibt sich, unter der Voraussetzung der
Symmetrie der Schaltung, für beide Reexionsfaktoren das gleiche Ergebnis:
S11 = S22 =
Zeff,n
Zeff,n +2
. (4.8)
Dieser Term wird anschließend nach der Impedanz umgestellt und entnormiert
Zeff =
(
2 · S11
1− S11
)
· 50Ω. (4.9)
Äquivalent dazu kann die Impedanz auch aus den Transmissionsfaktoren bestimmt werden.
Um sie zu erhalten, wird bei einem reexionsfrei abgeschlossenem Eingangstor (a1 = 0) das
Verhältnis der Wellengrößen durch Ströme und Spannungen ersetzt und im Anschluss die
Spannungen u1 und u2 ausgeklammert.
S12 =
b1
a2
∣∣∣∣∣∣
a1=0
=
u1 − i1
u2 + i2
=
u1
(
1− i1u1
)
u2
(
1+ i2u2
) (4.10)
Die Verhältnisse u1/u2, i1/u1 und i2/u2 aus dem Ausdruck (4.10) sollen durch Impedanzen
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ersetzt werden. Abbildung 4.3c zeigt, dass u1/u2 durch einen Spannungsteiler bestimmt
werden kann. Der Term i1/u1 ergibt sich aus dem normierten Widerstand und das Vorzeichen
aufgrund der gegensätzlichen Phase von Strom und Spannung. Der Ausdruck für i2/u2 ergibt
sich aus dem Kehrwert der Impedanz Zeff+1, die an Tor 2 sichtbar ist. Darauf basierend
ergeben sich folgende Größen:
u1
u2
=
1
1 + Zeff,n
(4.11)
i1
u1
= −1 (4.12)
i2
u2
=
1
Zeff,n + 1
. (4.13)
Das Einsetzen in (4.10) führt, symmetrisches Verhalten der Schaltung vorausgesetzt, zu
folgendem Ausdruck für die Transmissionsparameter:
S12 = S21 =
2
Zeff +2
(4.14)
Dieser Term wird anschließend nach der Impedanz umgestellt und entnormiert
Zeff =
(
2
S21
− 2
)
· 50Ω. (4.15)
Die Ausdrücke (4.9) und (4.15) ermöglichen die Berechnung von Induktivitätswerten aus
den gemessenen S-Parametern. Da die Transmissionsparameter in der Regel die größeren
absoluten Werte aufweisen, kann davon ausgegangen werden, dass die Berechnung der Im-
pedanz aus S21 eine bessere Genauigkeit aufweist, als die auf S11 basierende Gleichung (4.9).
Das gilt insbesondere für Messungen, in denen ein Rauschsignal, das die ohnehin geringe
Reexionsleistung überlagert, einen größeren Fehler verursachen kann, als bei den Trans-
missionswerten. Im weiteren Verlauf dieser Arbeit wird deshalb die Formel basierend auf
den Transmissionsparametern verwendet.
4.1.2. Transistormodelle
Für die Beschreibung von Induktivitätsschaltungen ist aus den analytischen Untersuchun-
gen bekannt, dass die Transistoreigenschaften von besonderer Relevanz sind. Um den Tran-
sistor in ADS zu simulieren, gibt es folgende Möglichkeiten: Benutzen der ADS-eigenen
Bauteilbibliotheken, Importieren der S-Parameter oder SPICE-Daten des Herstellers oder
das Einfügen von Datenblattangaben in ein leeres Transistor-Modell. Ein Vergleich die-
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Abbildung 4.4. – Simulierte Schaltung und Vergleich der Simulationsergebnisse mit den Resultaten
der analytischen Rechnung für die gleichen Ausgangswerte Rf = 500Ω, Cf = 10 pF, C12 = 0,5 pF und
gm = 0,1 S.
ser Methoden wird erschwert dadurch, dass weder die ADS-Bauteilbibliothek, noch die
S-Parameter Daten des Herstellers Einsicht in die Details des Modells gewähren. Es stellt
sich heraus, dass die Modelle zum Teil versionsabhängigen Schwankungen unterliegen.
Ein Vergleich mit SPICE Modellen ist deshalb nur qualitativ möglich. Das Verwenden
von SPICE-Daten ist die präferierte Methode, da das Modell zum einen die relevanten
Eekte abdeckt und zum anderen im Gegensatz zu den ADS-Bauteilbibliotheken für den
Nutzer einsehbar und damit vergleichbar ist. SPICE-Modelle sind Modellen basierend auf
Datenblättern ähnlich, aber oft sind die Angaben in Datenblättern unvollständig und weit
weniger komplex.
Abbildung 4.1 zeigt die unterschiedlichen Methoden, mit denen eine Schaltung unter-
sucht werden kann. Die gewonnenen Informationen unterscheiden sich bei jeder Methode,
sollen aber schlussendlich eine Aussage über die gleiche Größe machen können. Die ana-
lytischen Rechnungen beruhen auf Anwendung der Kirchhoschen Gleichung auf eine
Schaltung und ermöglichen die Ableitung einer Impedanz an den Ausgangsklemmen der
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Schaltung, und aus dieser das Bestimmen eines Induktivitätswertes. ADS ermöglicht die
Auswertung einer Schaltungssimulation in allen Vierpol-Parametern. In der vorliegen-
den Arbeit wird mit S-Parametern gearbeitet. Sie erlauben den direkten Vergleich mit
Messwerten und insbesondere die Beurteilung der Symmetrie-Eigenschaften einer Schal-
tung. Mittels Umrechnung der S-Parameter in Impedanzwerte (s. Gleichung (4.15)) wird
der Induktivitätswert der Schaltung bestimmt. Um die Kongruenz der analytischen und
numerischen Methoden zu prüfen, werden die Ergebnisse aus einer ADS-Simulation und
einer analytischer Berechnung verglichen. Die Schaltung, die sowohl der Rechnung, als
auch der Simulation zugrunde liegt, beinhaltet folgende Elemente: Rf = 500Ω, Cf = 10 pF,
C12 = 0,5 pF und gm = 0,1 S. Die Ein- und Ausgangswiderstände werden als ideal angenom-
men (Rin =Rout = 500 MΩ) und die Torimpedanzen mit 50Ω. Die analytische Rechnung
beruht auf den Formeln (3.20) und (3.21), die in Kapitel 3.1.3 vorgestellt wurden. Die in
ADS simulierte Schaltung ist in der Abbildung 4.4a dargestellt und Abbildung 4.4b zeigt
die Ergebnisse in einem Diagramm von Induktivität und Güte über der Frequenz. Es wird
deutlich, dass die Untersuchung einer Schaltung mit den unterschiedlichen Methoden von
Simulation (gestrichelte Linie) und analytischer Rechnung (durchgezogene Linie) zu einem
deckungsgleichen Ergebnis kommen. Mit der Bestätigung der korrekten Umrechnung der
S-Parameter in Induktivitätswerte können die Simulationen anschließend schrittweise
komplexer gestaltet werden, bis zu Schaltungen hin, die für eine analytische Beschreibung
zu komplex wären. Das ermöglicht die Untersuchung von Transistormodellen und Her-
stellerbibliotheken der passiven Bauelemente. Bei der Simulation von Schaltungen, deren
Transistoren auf Herstellermodellen basieren, muss der Aufbau die gleichen zwei Span-
nungsversorgungen beinhalten, wie bei der tatsächlichen Umsetzung: der Arbeitspunkt
wird wesentlich über Uctrl eingestellt. Die BetriebsspannungUBS ist ein Designparameter,
der aber während der Variation vonUctrl konstant bleibt (vgl. Abb. 2.9:Uctrl undUBE sowie
Uout und UCE).
4.1.3. Dimensionierung der Biaselemente
Zum Festlegen der Betriebsspannungen müssen Bias-Tees im Schaltungsentwurf berück-
sichtigt werden. Wie in Abbildung 4.5 dargestellt, bestehen sie üblicherweise aus einer
Kapazität und einer Induktivität. Bias-Tees sind Diplexer und sorgen dafür, dass hochfre-
quente Signalanteile von Gleichstrom-Signalen getrennt werden, sodass kein Wechsel-
strom in Richtung der Gleichstromquelle ießen kann. Hochfrequenzsignale werden über
einen Kondensator ausgekoppelt, der Gleichstromanteile blockt, während hochfrequen-
te Signalanteile von einer Spule blockiert werden, die im Gegenzug die Gleichspannung
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Abbildung 4.5. – Äquivalente Schaltung eines Bias-Tees, das den hochfrequenten und den Gleichspan-
nungsanteil eines Signals auftrennt.
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Abbildung 4.6. – Prinzipielle Realisierung der Bias-Tees für eine Induktivitätsschaltung. Die Bias-
Tees an den Messtoren werden entweder intern im NWA realisiert oder durch externe Bias-Tees. Die
Bias-Elemente, die zur Kontrollspannung Uctrl gehören, sind auf der Leiterplatte realisiert.
weiterleitet. Während in numerischen Schaltungssimulationen die idealen Elemente „DC-
Block“ und „DC-Feed“ verwendet werden können, müssen für die praktische Umsetzung
basierend auf dem benötigten Frequenzbereich konkrete Elementewerte für die Induktivität
und Kapazität des Bias-Tees berechnet werden. Die Bias-Tees an den Messtoren werden
entweder intern im NWA realisiert oder durch externe Bias-Tees. Die Bias-Elemente, die
zur Kontrollspannung Uctrl gehören, sind für die gemessenen Schaltungen auf der Platine
realisiert. Die Blockkapazität Cb ist gleichstrommäßig ein Leerlauf und ihr Elementwert
muss für die niedrigste Nutzfrequenz dimensioniert werden, die sie passieren lassen soll. Die
Drosselspule Ldr ist ein Kurzschluss bei Gleichstrom und ihr induktiver Widerstand steigt
mit zunehmender Frequenz. Um die Vorteile einer spulenfreien Schaltung beizubehalten,
wird die Drosselspule in der Praxis durch einen ohmschen Blockwiderstand Rb ersetzt.
Die Dimensionierung der Elemente Cb1, Cb2 und Rb ist im Folgenden beschrieben. Die
RückkoppelkapazitätCf ist gleichstrommäßig ein Leerlauf, aber mit zunehmender Frequenz
sinkt ihr kapazitiver Widerstand XCf. Um einen Einuss auf den Quellzweig zu vermeiden,
muss der Blockwiderstand Rb, der parallel zu Cf liegt, viel größer dimensioniert sein als
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der kapazitive Widerstand von Cf. Für Cf = 1 pF bei f = 10 MHz ergibt sich
Rb
! |XCf| (4.16)
XCf =
1
2πf Cf
(4.17)
= 15,9kΩ. (4.18)
Der Wert für Rb soll viel größer sein und wird deshalb in den Realisierungen mit Rb = 1 MΩ
dimensioniert. Um Rb außerdem deniert nach Masse abzuschließen und damit keine ex-
ternen Störeinüsse eingespeist werden, soll der kapazitive Widerstand der Blockkapazität
viel kleiner sein, als der Blockwiderstand. Für eine Blockkapazität mit dem Wert Cb1 = 1µF
bei einer Frequenz f = 10 MHz ist diese Anforderung erfüllt:
|XCb1|
! Rb (4.19)
XCb1 =
1
2πf Cb1
(4.20)
= 1,59Ω. (4.21)
Die Blockkapazität Cb2 liegt im Rückkoppelpfad seriell zu Rf. Das Ziel ist, dass die Block-
kapazität das Verhalten im Rückkoppelpfad nicht nennenswert beeinusst. Der kapazitive
Widerstand von Cb2 soll deshalb viel kleiner sein, als Rf. Für eine Blockkapazität mit dem
Wert Cb2 = 1µF, die Frequenz f = 10 MHz und den Rückkoppelwiderstand Rf = 500Ω ist
diese Anforderung erfüllt:
|XCb2|
! Rf (4.22)
XCb2 =
1
2πf Cb2
(4.23)
= 1,59Ω. (4.24)
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4.2. Sperrschicht-Feldeekttransistor
Der BF545A ist ein Sperrschicht Feldeekttransistor (engl. junction eld eect transistor
(JFET)) des Herstellers NXP. Er wurde wegen seiner Aufbausymmetrie und des hohen Ein-
gangswiderstandes ausgewählt. Das Herstellermodell des Transistors ist in der Bauelemente-
Bibliothek von Keysight ADS 2014.01 enthalten. Der Schaltungsaufbau, der in der Simulation
verwendet wurde, ist in Abbildung 4.7 dargestellt. Als Simulationstypen sind S-Parameter-
und DC-Simulation hinterlegt, die Variation der Steuerspannung Uctrl =VGS erfolgt über
einen Parameter-Sweep und die Betriebsspannung ist konstant mit UBS = 15 V deniert.
Diese Vorgaben entsprechen mit UBS =UDS = 15 V und UGS = -1,3 V bis 0 V dem Transistor-
Datenblatt. Im Rückkoppelpfad wird die Blockkapazität mit 330 nF dimensioniert. Für
die Bias-Elemente wurden in der Simulation die idealen Elemente „DC-Block“ und „DC-
Feed“ verwendet.
4.2.1. Grundschaltung
Das Ziel dieser Schaltung ist das Erreichen von großen Induktivitätswerten, die für Hoch-
frequenzanwendungen anderweitig schwer in platzsparender Form zu realisieren sind.
Die Rückkoppelelemente wurden deshalb mit Rf = 5,1 kΩ und Cf = 1 pF umgesetzt. Abbil-
dung 4.8 zeigt die Ergebnisse der Simulation. Dargestellt sind die Induktivität, Güte, die
S-Parameter, sowie der Real- und Imaginärteil der eektiven Impedanz. In Abbildung 4.8a
sind der Induktivitätswert in µH (durchgezogene Linien) und die Güte (gestrichelte Linien)
über der Frequenz und für eine Variation des Drainstroms dargestellt. Die Schaltung zeigt
ein mit dem Drainstrom abstimmbares, induktives Verhalten zwischen 8µH (2 mA) und
11µH (0,5 mA) bis in den HF-Bereich und eine Güte zwischen 0,6 (0,5 mA) und 1,2 (3 mA). In
Abbildung 4.8b sind die S-Parameter für ID = 0,5 mA und 3 mA dargestellt und zeigen die ar-
beitspunktunabhängige Symmetrie der Schaltung. Für beide Arbeitspunkte sind jeweils S11
und S21 dargestellt, da S22 und S12 deckungsgleich dazu sind. Der niedrige Gütewert
wird durch die betragsmäßig abgebildeten S-Parameter untermauert. Die Reexionswerte
von S11 sind sehr groß und die Transmissionswerte von S21 sehr gering. Auch aus Ab-
bildung 4.8c werden die niedrigen Gütewerte deutlich, da der Realteil der resultierenden
eektiven Impedanz zwischen den Toren merklich größer ist, als der Imaginärteil. Der aus
den S-Parametern berechnete Imaginärteil erreicht sein Maximum bei einer Frequenz von
15 MHz und sinkt danach wieder. Der Realteil hingegen steigt mit zunehmender Frequenz.
Zusätzlich wird aus dieser Darstellung deutlich, dass die Abstimmbarkeit der Induktivität
hauptsächlich auf der Variation des Realteils der Schaltung basiert, der mit der Variation
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Abbildung 4.7. – ADS-Schaltbild der Induktivitätsschaltung basierend auf dem Sperrschicht-FET
BF545A. Dargestellt sind die Arten der Schaltungssimulation („S-Parameters“, „DC“), die Variation
der Steuerspannung („Parameter sweep“) sowie die Schaltung selbst, inklusive der Biaselemente („DC-
Block“, „DC-Feed“) und den zwei 50Ω-Toren („Term“).
des Drainstroms größeren Änderungen unterliegt als der Imaginärteil. Die Frequenz des
Maximums der Güte liegt bei Frequenzen, bei denen der Realteil der Schaltung einen ge-
ringeren Anstieg hat. Die Realisierung dieser Schaltung erfolgt, um einen grundlegenden
Funktionsbeweis zu erbringen und eine Beurteilung der Methoden zur Verbesserung der
Ergebnisse zu ermöglichen. Ist das erreicht, können Maßnahmen zur Verbesserung der
Güte ergrien werden.
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Abbildung 4.8. – Simulationsergebnisse der BF545A-basierten Induktivitätsschaltung für die Variation
des Drainstroms ID = 0,5mA, 2mA und 3mA: (a) Induktivität und Güte, (b) S-Parameter (0,5mA und
3mA), (c) Real- und Imaginärteil der eektiven Impedanz.
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4.2.2. Erweiterung um die Kompensationsinduktivität im
Rückkoppelpfad
Die Ergebnisse der Grundschaltung zeigen das abstimmbare Verhalten der Induktivitäts-
schaltung für Frequenzen kleiner 50 MHz. In vorherigen Kapiteln wurde gezeigt, dass eine
reaktive Leistungskompensation im Rückkoppelpfad das Frequenzverhalten einer Schaltung
deutlich verbessert. In Abbildung 4.9 sind die Ergebnisse dargestellt für die Erweiterung
des Rückkoppelpfades um die zusätzliche Induktivität Lf = 660 nH. Diese Schaltung wurde
praktisch realisiert, bevor eine Simulation für diesen Aufbau durchgeführt wurde. Ab-
bildung 4.9a zeigt die Induktivität und Güte über der Frequenz für eine Variation des
Drainstroms zwischen 0,5 mA, 2 mA und 3 mA. Dabei ergibt sich für ID = 3 mA der höchste
Gütewert, aber wie zuvor in der Grundschaltung resultiert aus ID = 2 mA der niedrigste
Induktivitätswert. Damit entsteht der maximale Abstimmbereich bei Drainströmen zwi-
schen 0,5 und 2 mA, statt zwischen 0,5 und 3 mA. Dass die Induktivität nicht linear mit
den Einussgrößen der restlichen Schaltung, zum Beispiel Drainstrom oder Dimensionie-
rung der Rückkoppelelemente, skaliert, wurde bereits in den Kapiteln zu den analytische
Beschreibungen und in [79] deutlich. Abbildung 4.9b zeigt die Beträge der S-Parameter
für ID = 0,5 mA und 3 mA, während der Real- und Imaginärteil der errechneten Impedanz in
Abbildung 4.9c dargestellt sind. Vermutlich ist der Wert der zusätzlichen Induktivität nicht
groß genug, denn in den erzielten Werten lässt sich kein nennenswerter Unterschied zu
der Schaltung ohne die reaktive Leistungskompensation feststellen. Die Simulationsergeb-
nisse dieser Schaltung deuten auf eine generelle Wirksamkeit der Induktivitätsschaltung
und ihrer Abstimmbarkeit sowie ihrer Reziprozität hin. Die S-Parameter zeigen für alle
Arbeitspunkte symmetrisches und reziprokes Verhalten. Der Wert der resultierenden In-
duktivität liegt mit Werten im Bereich von µH viel höher als vergleichbare Ansätze. Der
Abstimmbereich für die vorgestellte Dimensionierung reicht von 8µH bis 11µH bei 5 MHz.
Neben einer Verbesserung der Güte sollte deshalb auch eine Erweiterung des nutzbaren,
das heißt abstimmbaren, Frequenzbereichs verfolgt werden.
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Abbildung 4.9. – Simulationsergebnisse der BF545A-basierten Induktivitätsschaltung mit Kompensa-
tionsinduktivität im Rückkoppelpfad Lq = 660 nH für die Variation des Drainstroms ID = 0,5mA, 2mA
und 3mA: (a) Induktivität und Güte, (b) S-Parameter (0,5mA und 3mA), (c) Real- und Imaginärteil
der eektiven Impedanz.
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4.3. Bipolartransistor 1
Abbildung 4.10. – ADS-Schaltbild der Induktivitätsschaltung basierend auf dem Bipolartransistor
BFP450. Dargestellt sind die Arten der Schaltungssimulation („S-Parameters“, „DC“), die eigebundene
Hersteller Bauteilbibliothek („Inneon Include RF“), die Variation der Steuerspannung („Parameter
sweep“) sowie die Schaltung selbst, inklusive der Biaselemente („DC-Block“, „DC-Feed“) und den zwei
50Ω-Toren („Term“).
Nach der Umsetzung der Induktivitätsschaltung mit einem JFET im vorherigen Abschnitt
wird die hier beschriebene Schaltung mit einem Bipolartransistor aufgebaut. Der BFP450
ist ein kommerziell verfügbarer Silizium-Bipolartransistor von Inneon und wird wegen
seiner geringen parasitären Kollektor-Basis-Kapazität C12 = 480 fF verwendet, die halb so
groß ist wie die des BF545A. Die geringere parasitäre Kapazität soll zu einer Steigerung
des nutzbaren Frequenzbereichs bis in den VHF- und UHF-Bereich führen. Zusätzlich
werden die Rückkoppelelemente gemäß (3.11) und (3.20) mit Rf = 500Ω und Cf = 10 pF
dimensioniert. So wird durch einen kleineren, absoluten Induktivitätswert Leff der nutzbare
Frequenzbereich weiter vergrößert. Außerdem soll der Einuss der Transistortechnologie
auf die Symmetrie der Schaltung geprüft werden.
4.3.1. Grundschaltung
Abbildung 4.10 zeigt das Schaltbild der ADS-Simulation, welches das Transistormodell aus
der Inneon Bauteilbibliothek beinhaltet. Die Schaltung wird von 500 kHz bis 500 MHz
und für eine variierende Basis-Emitter-Spannung UBE = 2 bis 12 V simuliert. Die Kollektor-
Emitter-Spannung ist auf 5 V festgelegt. Die Ergebnisse der Simulation sind in Abbil-
dung 4.11 dargestellt. Die Abbildung 4.11a zeigt die Beträge der S-Parameter für die Ar-
beitspunkteinstellungen bei IC = 0,5 mA, respektive 10 mA. Dargestellt sind jeweils |S11|
und |S21|, da die simulierten S-Parameter symmetrisch sind und damit deckungsgleich
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Abbildung 4.11. – Simulationsergebnisse für die BFP450-basierte Induktivitätsschaltung: (a) S-
Parameter bei IC = 0,5mA und 10mA, sowie (b) Induktivität und Güte für IC = 0,5mA, 1,5mA, 3,0mA
und 10mA, .
zu |S22| und |S12| sind (s. Anhang C, Abschnitt BFP450). Die Werte der Reexionsparameter
variieren zwischen - 20 dB und - 4 dB bei IC = 0,5 mA und zwischen - 55 dB und - 16 dB
bei IC = 10,0 mA. Die Beträge der Transmissionsparameter liegen zwischen - 30 dB und -
8 dB bei IC = 0,5 mA und zwischen - 8 dB und - 0,5 dB bei IC = 10,0 mA. Die Änderungen der
S-Parameterwerte sind für IC = 0,5 mA steiler mit dem Anstieg der Frequenz, als bei hohen
Kollektorströmen. Abbildung 4.11b zeigt die eektive Induktivität in Abhängigkeit von der
Frequenz für die Kollektorströme IC = 0,5 mA, 1,5 mA, 3 mA und 10 mA. Die resultierende
eektive Induktivität ist um Faktor 10 kleiner, als die der BF545A-basierten Schaltung (s.
Abbildung 4.8a), aber der Frequenzbereich ist von 20 MHz auf 200 MHz erweitert. Die Güte
ist sehr niedrig, aber für die höheren Ströme geringfügig besser und größer eins.
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Abbildung 4.12. – Simulationsergebnisse der BFP450-Schaltung mit Erweiterung um die Induktivität
Lq = 1,5 nH für die Güteverbesserung und bei Kollektorströmen IC = 0,5mA, 1,5mA und 3mA.
4.3.2. Erweiterung um die Kompensationsinduktivität im Emitterpfad
Um den niedrigen Gütewerten entgegen zu wirken, wird die untersuchte Schaltung um
die Serien-Mitkopplung Lq = 1,5 nH im Pfad von Emitter nach Tor 2 erweitert. Die Er-
gebnisse dieser Simulation sind in Abbildung 4.12 für die Induktivität und die Gütewerte
abgebildet. Die S-Parameter zeigen qualitativ das gleiche Verhalten wie für die Schaltung
zuvor in Abbildung 4.11 illustriert und werden deshalb an dieser Stelle nicht gesondert
dargestellt. Die Erweiterung der Schaltung um Lq führt zu einer leichten Verbesserung
der Gütewerte sowie des Frequenzbereichs der Induktivität. Die zusätzliche Induktivität
führt in der Simulation jedoch für die höheren Kollektorströme bereits zu Resonanzeekten
mit sehr schmalbandigen hohen Gütewerten, sodass die Ergebnisse für Kollektorströme
zwischen 0,5 mA und 3 mA betrachtet werden. Der nutzbare Frequenzbereich, in dem die
Induktivität als konstant betrachtet werden kann, wird leicht erweitert. Der Gütewert ist
nun für IC = 3 mA höher als bei der Grundschaltung für IC = 10 mA. Abhängig von dem
gewählten Abstimmbereich reicht der nutzbare Frequenzbereich bis 250 MHz für eine In-
duktivität zwischen 55 nH und 95 nH, wohingegen die Abstimmbarkeit zwischen 55 nH und
250 nH nur bis 50 MHz möglich ist. Die S-Parameter zeigen symmetrisches und reziprokes
Verhalten, und es konnte eine Verbesserung der Gütewerte durch das Hinzufügen der
Induktivität im Emitterpfad erzielt werden.
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4.4. Bipolartransistor 2
Nachdem vorangegangene Simulationen Symmetrie der S-Parameter unabhängig von
der Transistortechnologie gezeigt haben, soll in dieser Umsetzung eine Abstimmbarkeit
über einen breiten Frequenzbereich im Vordergrund stehen. Bisher waren entweder Ab-
stimmbarkeit oder Nutzbarkeit im HF-Bereich möglich, aber aufgrund ihrer gegenläugen
Abhängigkeit nicht beides. Der AT32032 von Avago ist ein HF Silizium Bipolartransistor
und fand Anwendung wegen seines niedrigen Wertes für die transistorinterne Rückkoppel-
kapazität C12 = 180 fF. In Anhang C wird im SPICE Modell des Transistors CJC = 1.8E-13 F
genannt. Diese niedrige parasitäre Kapazität wird eine Nutzung bei höheren Frequenzen
ermöglichen und zugleich einen breiteren Frequenzbereich, in dem die variierten Induktivi-
tätswerte konstant bleiben, erlauben.
4.4.1. Grundschaltung
Abbildung 4.13 zeigt den Betrag der S-Parameter für Frequenzen bis 1 GHz. In Abbil-
dung 4.13a ist das Verhalten für einen Kollektorstrom IC = 0,1 mA und in Abbildung 4.13b
für 3 mA dargestellt. Bemerkenswert ist die Asymmetrie der Streuparameter, die in den
vorangegangenen Simulationen nicht auftritt und die Relevanz der genutzten Transis-
tormodelle zeigt. Die Abweichung wird für die Transmissionsparameter und für höhere
Kollektorströme besonders deutlich. Dort beginnt bereits bei niedrigen Frequenzen die
Abweichung und für IC = 0,1 mA fällt ab etwa 200 MHz S12 stärker ab als S21. Die Dierenz
steigt zunächst mit zunehmender Frequenz und bleibt ab etwa 500 MHz konstant. Zum
Ende des betrachteten Frequenzbereiches hin beträgt die Dierenz 2 dB. Wird der Kollek-
torstrom auf 3 mA erhöht, steigt diese Abweichung auf 6 dB. Bei den Reexionsparametern
ist die Abweichung zwar im Allgemeinen geringer, aber dennoch merklich insbesondere
bei IC = 3 mA. Die Transmissionswerte liegen bei IC = 0,1 mA zwischen -12 dB und -16 dB.
4.4.2. Erweiterung um die Kompensationsinduktivität im
Rückkoppelpfad
Das Ziel der Verwendung des AT32032 ist vordergründig die Erweiterung des für die
Abstimmung nutzbaren Frequenzbereiches. Dieser ist bereits für die unkompensierte Schal-
tung höher als bei den vorangegangenen Schaltungen, aber durch Verwendung einer
zusätzlichen kompensierenden Induktivität kann der Frequenzbereich noch darüber hinaus
erweitert werden. Die Induktivitätsschaltung wird deshalb um eine kompensierende Induk-
tivität Lf = 68 nH erweitert. Die Abbildungen 4.14 und 4.15 zeigen die Simulationsergebnisse
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Abbildung 4.13. – Simulationsergebnisse für die AT32032-basierte Induktivitätsschaltung für die
Kollektorströme (a) IC = 0,1mA und (b) 3mA.
der Induktivitätswerte und der S-Parameter für die unkompensierte Schaltung (durchgezo-
gene Linien) und die kompensierte Schaltung (gestrichelte Linien). Die Ergebnisse sind für
die Kollektorströme IC = 0,1 mA und 3 mA dargestellt. Das asymmetrische Transmissions-
verhalten verstärkt sich für diese Schaltung geringfügig: die Transmissionswerte liegen
bei IC = 0,1 mA zwischen -12 dB und -16 dB für die unkompensierte Schaltung und zwischen
-10 dB und-20 dB für die kompensierte Schaltung.
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Abbildung 4.14. – Vergleich der simulierten Induktivität der AT32032-basierten Induktivitätsschaltung
mit (gestrichelte Linien) und ohne (durchgezogene Linien) Kompensationsinduktivität Lf = 68 nH für
die Kollektorströme IC = 0,5mA (rot), 1mA (blau)und 2mA (grün).
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Abbildung 4.15. – Vergleich der Simulationsergebnisse der AT32032-basierten Induktivitätsschal-
tung für die Schaltungen mit und ohne Kompensationsinduktivität Lf = 68 nH für die Kollektorströ-
me (a) IC = 0,1mA und (b) 3mA.
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4.5. Zusammenfassung
Eine Herausforderung bei der Nachbildung einer Spule mit einer aktiven Schaltung besteht
darin festzustellen, welchen Induktivitätswert die Schaltung hat, wenn für die realisierte
Schaltung nur S-Parameter gemessen werden. Diese Ableitung des Induktivitätswertes
bildet deshalb den Anfang dieses Kapitels. Ergänzt wird das durch die Beschreibung der
Einüsse, den das Transistormodell und die Dimensionierung der Biaselemente auf die
Simulationsergebnisse haben. Die numerischen Rechnungen selbst liefern dann die Si-
mulationsergebnisse für Induktivitätsschaltungen, die auf drei Transistoren basieren: ein
Sperrschichtfeldeekttransistor und zwei Bipolartransistoren. Für alle drei Transistoren
werden die Ergebnisse für die jeweilige Grundschaltung und ihre erweiterten Schaltungen
dargestellt. Das ist für den ersten Bipolartransistor die Ergänzung um eine Induktivität im
Emitterpfad zur Verbesserung der Güte und bei dem Sperrschicht-FET und dem zweiten
Bipolartransistor die zusätzliche Induktivität im Rückkoppelpfad. Die im vorherigen Kapitel
zusammengefassten Entwurfsrichtlinien werden durch die Ergebnisse belegt. Es sind über
einen breiten Wertebereich abstimmbare Induktivitäten, die abhängig von der Größe der
resultierenden eektiven Induktivität bis in den UHF-Bereich hinein nutzbar sind. Schlechte
Gütewerte lassen sich zum Teil durch eine zusätzliche Induktivität im Emitterpfad verbes-
sern und symmetrisches Verhalten zeigt sich sowohl für den Sperrschicht-FET wie auch
den ersten Bipolartransistor.
Mit diesem Kapitel konnten demnach die Schlussfolgerungen zum Entwurf aus den
analytischen Untersuchungen geprüft werden und können um das Wissen erweitert werden,
dass nicht alle Reaktanzschaltungen symmetrisches Verhalten zeigen. Die numerischen
Rechnungen unterstützen außerdem den komplexen Prozess der Dimensionierung der
Schaltungselemente für die praktischen Umsetzungen der Schaltungen. Zudem bilden sie
die Basis für den späteren Vergleich von Simulations- und Messergebnissen, der grundlegend
für Aussagen über die Verlässlichkeit der Simulationsmodelle ist.
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Tabelle 5.1. – Übersicht der Schaltungsgruppen basierend auf dem Transistor mit dem sie aufgebaut
sind.
Bezeichnung BF545A BFP450 AT32032
Typ JFET BJT BJT
Hersteller NXP Inneon Avago
Schaltung
Cb CbRf Rb
Cf
R0BFP450
20 mm
15
 m
m
Abmaße (20 x 15) mm (20 x 15) mm (20 x 15) mm
(10 x 8) mm
Bedingt durch die spezischen Anforderungen einer Anwendung unterscheiden sich die
Induktivitätsschaltungen. In diesem Kapitel werden deshalb verschiedene Umsetzungen der
Schaltung vorgestellt. Neben ihren Unterschieden in Bezug auf den nutzbaren Frequenzbe-
reich, den Abstimmbereich und die Symmetrie, werden die Fertigung, der Messaufbau und
das Messverfahren diskutiert. Weiterhin wird die Datenauswertung beschrieben und wel-
chen Einschränkungen die Messverfahren unterworfen sind. Neben den Grundschaltungen
wurden auch andere Varianten realisiert, die die Grundschaltung um eine Chipinduktivität
ergänzen, um die Güte und den Frequenzbereich zu erhöhen. Die vorgestellten Ergebnisse
wurden ausgewählt, weil sie in besonderem Maße den Entwurfsprozess und die Besonder-
heiten der einzelnen Umsetzungen zeigen: Symmetrie, ein großer Abstimmbereich und
Nutzung im HF-Bereich. Die Ergebnisse werden jeweils beschrieben und abschließend
vergleichend diskutiert. Im Anschluss wird geprüft, inwieweit mit bestehenden Entwurfs-
kriterien die Ziele erfüllt werden konnten oder ob die Kriterien ergänzt beziehungsweise
spezischer formuliert werden müssen.
5.1. Realisierung der Schaltungen
Neben der Schaltungssimulation wird in Keysight ADS auch der Leiterplattenentwurf
für die vorliegenden Schaltungen durchgeführt. Der Entwurf wird als Drill/Gerber Datei
exportiert und im Anschluss mit der Fräse Protomat S103 von LPKF Laser & Electronics [80]
auf kupferkaschiertem 1,5 mm dickem FR4-Substrat umgesetzt. Die Schaltungen, die mit
den Transistoren BF545A und BFP450 aufgebaut sind, haben eine rückseitige Masseäche
und die Schaltungen basierend auf dem Transistor AT32032 besitzen nur teilweise eine
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Abbildung 5.1. – Übersicht der Realisierung der Bias-Tees für die Induktivitätsschaltungen basierend
auf BFP450, und AT32032. Die Bias-Tees, die zu der Betriebsspannung UBS =Uout gehören, sind intern
im NWA realisiert. Die Bias-Elemente, die zur Kontrollspannung Uctrl gehören, sind auf der Platine
realisiert.
rückseitige Masseäche. Beschriftete Fotos der aufgebauten Schaltungen sind in den jeweili-
gen Unterkapiteln zu nden. In den ADS-Schaltungssimulationen wurden die Bias-Tees als
ideale Elemente betrachtet. Bei der technischen Realisierung der Schaltung können sie auf
verschiedene Arten umgesetzt werden: als konzentrierte Bauelemente auf der Schaltung
selbst, als kommerziell erhältliche Bausteine zwischen Induktivitätsschaltung und Netz-
werkanalysator (NWA) oder durch Verwendung der internen Bias-Tees des Netzwerkanaly-
sators. Aufgrund der unterschiedlichen Frequenzbereiche, wurden für die Schaltung des
BF545A externe Bias-Tees verwendet und für die Messungen der Schaltungen mit BFP450
und AT32032 die Netzwerkanalysator-internen Bias-Tees. Die Betriebsspannung UBS (bzw.
UCE, UDS) wird über die SMA-Anschlüsse aus dem Netzwerkanalysator bezogen. Durch
die Verwendung der NWA-internen Bias-Tees für die Betriebsspannung, müssen nur die
jeweiligen Blockelemente für Gleichstrom und Hochfrequenz berücksichtigt werden. Ihre
Dimensionierung erfolgt für die jeweiligen Schaltungen wie in Kapitel 4 dargestellt.
5.2. Messaufbau
Der Messaufbau für die Messung der Induktivitätsschaltung ist, sofern nicht anders an-
gegeben, entsprechend Abbildung 5.2 realisiert. Die Abbildung zeigt einen vektoriellen
Netzwerkanalysator, eine Spannungsversorgung und ein Multimeter. Der für die vorge-
stellten Ergebnisse verwendete Netzwerkanalysator ist das Modell PNA E8316A der Firma
Keysight Technologies und arbeitet in einem Frequenzbereich von 10 MHz bis 67 GHz.
Der Netzwerkanalysator wird vor jeder Messung kalibriert. Die Spannungsversorgung
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Abbildung 5.2. – Schema des Messaufbaus: Die Steuerspannung Uctrl wird direkt an die Schal-
tung angelegt und von Hand variiert. Der Ausgangsstrom IC wird am Multimeter angezeigt und
die dazugehörige Spannung Uout, die die Spannung an der Schaltung (DUT) einstellt, liegt von der
Spannungsversorgung über das Multimeter am Netzwerkanalysator (NWA) an und wird dort über die
SMA-Kabel an die Schaltung weiter gegeben.
durch das Labornetzteil GW Instek-4303 [81] erfolgt für die Steuerspannung Uctrl (bzw.
UGS, UBE) direkt über ein Kabel an die zu untersuchende Schaltung (engl. device under
test (DUT)). Die Ausgangsspannung Uout, die den Arbeitspunkt einstellt, wird über das
Keithley Multimeter 2000 geführt, das den Ausgangsstrom Iout = IC misst. Die Spannung
wird anschließend zur Rückseite des Netzwerkanalysators geführt, wo die Möglichkeit für
ein externes Biasing besteht. Dort angeschlossen, kann die Spannung UBS so direkt an
Port 2 und über die SMA-Kabel an die Schaltung weitergegeben werden. Dabei muss die
Ausrichtung der Schaltung beachtet werden, sodass der Kollektor der Schaltung an Port
2 angeschlossen ist und der Emitter an Port 1. Die Schaltungen werden mit dem NWA in
ihren jeweils relevanten Frequenzbereichen gemessen und als S-Parameter gespeichert.
Anschließend werden sie als Zweitor Touchstone-Dateien exportiert und können so zum
Vergleich mit den Simulationsergebnissen in Keysight ADS importiert und dargestellt
werden. Die Leistung, mit der gemessen wird, muss im Netzwerkanalysator sinnvoll ge-
wählt werden. Geringere Leistungen als nötig führen bei Messungen zu stark mit Rauschen
überlagerten Ergebnissen, während zu große Signalleistungen zu nichtlinearen Eekten
führen und dadurch die Messung verfälschen. Um zu prüfen, ab welcher Signalleistung
nichtlineare Eekte auftreten, wurde die Messung der Induktivitätsschaltung, basierend
auf dem Bipolartransistor AT32032, für Leistungen P = -10 dBm, -20 dBm, -30 dBm und
-40 dBm durchgeführt. Die Änderung der Messergebnisse für variierende Leistungen erlaubt
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Abbildung 5.3. – Pegelabhängigkeit: Die Darstellung der S-Parameter für verschiedene Leistungspegel
zeigt deutlich, dass ab einer Leistung von -20 dBm oder kleiner kein Unterschied mehr besteht. Das gilt
unabhängig vom Arbeitspunkt.
eine bessere Abschätzung der maximalen Leistung, die für die Messung zulässig ist, um
die Schaltung im linearen Arbeitsbereich zu betreiben. Die Ergebnisse für die Transmissi-
onsparameter sind für zwei verschiedene Arbeitspunkte in Abbildung 5.3 dargestellt. Es
wird deutlich, dass es eine starke Abweichung bei P =-10 dBm gibt, die frequenzabhängig
ist und mit zunehmender Frequenz abnimmt. Die S-Parameter für Signalleistungen von
P = -20 dBm und geringer sind deckungsgleich zueinander. Ein Vergleich der Abbildun-
gen 5.3a und 5.3b macht deutlich, dass diese Ergebnisse arbeitspunktunabhängig sind. Für
die vorliegende Arbeit wurden die Messungen daher mit -20 dBm durchgeführt.
5.3. Messergebnisse des Sperrschicht-Feldeekttransistors
Bei dem Entwurf der Schaltung basierend auf dem JFET BF545A ist der Beweis von Rezi-
prozität und Symmetrie das Hauptziel. Zusätzlich soll ein hoher Induktivitätswert erzielt
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Abbildung 5.4. – Allgemeines Schaltbild für die verschiedenen Varianten der grundlegenden Indukti-
vitätsschaltungen basierend auf dem FET BF545A, die sowohl mit als auch ohne zusätzliche Induktivität
Lf aufgebaut sind, sowie die notwendigen Spannungsquellen und Tore.
werden. Diese beiden Kriterien führen zu einer Begrenzung des maximal nutzbaren Fre-
quenzbereichs. Die Schaltung wurde mit verschieden dimensionierten Kombinationen der
Rückkoppelelemente aufgebaut und vermessen, die in Tabelle 5.5a dargestellt sind. Im
Folgenden sind die Ergebnisse für die grau unterlegten Varianten dargestellt.
Tabelle 5.2. – Übersicht der Elementwerte für (a) die drei Realisierungen der Induktivitätsschaltung
basierend auf dem JFET BF545A, (b) die Erweiterungen der ersten Schaltung aus (a) um eine Kom-
pensationsinduktivität Lf im Rückkoppelpfad. Die grau unterlegten Bereiche sind die Varianten, deren
Messergebnisse präsentiert werden.
Rf Cf
1 5,1 kΩ 1 pF
2 3,0 kΩ 1 pF
3 1,5 kΩ 1 pF
(a)
Rf Cf Lf
1 5,1 kΩ 1 pF 220 nH
1 5,1 kΩ 1 pF 660 nH
(b)
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Abbildung 5.5. – Die Induktivitätsschaltung, realisiert basierend auf dem Sperrschicht Feldeekt-
transistor BF545A mit den Rückkoppelementen Rf und Cf, den Biaselementen Rb und Cb, sowie dem
0Ω-Platzhalter für die spätere Erweiterung um eine Chipinduktivität.
Tabelle 5.3. – Vollständige Liste der Werte der verwendeten Bauelemente für die Realisierung der
Schaltung basierend auf dem JFET BF545A.
Bauelement Rf Cf Rb Cb1 Cb2
Größe 5,1 kΩ 1 pF 100 MΩ 100 nF 100 nF
5.3.1. Grundschaltung
Abbildung 5.4 zeigt den Schaltplan und Anordnung der Elemente, Tabelle 5.3 die dazugehö-
rigen Elementewerte und Abbildung 5.5 die Realisierung der Induktivitätsschaltung. Das
Messen einer Schaltung in dem vorliegenden, verhältnismäßig niedrigen, Frequenzbereich
ist messtechnisch herausfordernd, konnte aber erfolgreich mit dem Netzwerkanalysator
HP8753C (30 kHz–3 GHz) und dem S-Parameter Testset 85046A (0,3 MHz–3 GHz) durch-
geführt werden. Die HF-Leistung beträgt P = -20 dBm und die Ausgangsspannung ist auf
UDS = 12 V eingestellt. Die Beträge der S-Parameter sind in Abbildung 5.6a und 5.6b exem-
plarisch für die minimalen und maximalen Drainströme ID = 0,5 mA und 6 mA abgebildet.
Die in Abbildung 5.6a dargestellte Übertragung ist mit |S12|= |S21|= -15 bis -25 dB sehr
niedrig, während die Reexion in Abbildung 5.6b mit |S11| = |S22| = -1 bis -5 dB sehr groß ist.
Die S-Parameter unterscheiden sich, aufgrund der unterschiedlichen Steilheit gm, für die
verschiedenen Drainströme. Die Schaltung zeigt, frequenz- und arbeitspunktunabhängig,
reziprokes und symmetrisches Verhalten für einen eingeschränkten Frequenzbereich. Die
Reexionsparameter variieren für den niedrigen ID = 0,5 mA (durchgezogene Linie) weniger
als für den höheren von ID = 6 mA (gestrichelte Linie). Insgesamt bleibt die Abweichung
kleiner als 0,5 dB und kann vernachlässigt werden. Die Abweichung zwischen Vorwärts-
und Rückwärtstransmission lässt keine Abhängigkeit von ID erwarten. Für die Trans-
missionsparameter beträgt die Abweichung zwischen den S-Parameterbeträgen maximal
2 dB. Die Dierenz scheint hauptsächlich durch den Transistor verursacht zu werden. Der
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Rest der Schaltung besteht aus passiven Bauelementen und gedruckten Leitungen, und
die verwendeten Leitungslängen verursachen im hier verwendeten Frequenzbereich nur
geringe parasitäre Beiträge. Abschließend werden in Abbildung 5.7, für eine Variation
des Drainstroms ID = 0,5 mA, 1 mA, 2 mA und 6 mA, die Induktivität und Güte betrachtet.
Abbildung 5.7a illustriert die grundlegenden Zusammenhänge der Induktivitätsschaltung
noch einmal deutlich: der größte Wert für die eektive Induktivität wird mit dem gerings-
ten Drainstrom erreicht. Mit einem großen Leff-Wert geht jedoch auch der die geringste
Grenzfrequenz fco einher. Die resultierende Induktivität ist daher schmalbandig, kann aber
bei 5 MHz zwischen 3,4µH und 6,5µH abgestimmt werden. Die Induktivität war für eine
Realisierung mit einem kleineren Rückkoppelwiderstand Rf = 1,5 kΩ über einen etwas
breiteren Frequenzbereich konstant, aber dafür war auch der Abstimmbereich geringer.
Die aus der errechneten Impedanz abgeleitete Güte, wie sie in Abbildung 5.7a dargestellt
ist, steigt zunächst mit zunehmender Frequenz, erreicht ein Maximum bei 7 MHz und sinkt
danach wieder ab.
Da die Güte das Verhältnis von Imaginär- und Realteil der eektiven Impedanz ist, sind
die Real- und Imaginärteile separat dargestellt; sie untermauern den niedrigen Gütewert.
In Abbildung 5.7b ist sichtbar dass bei 10 MHz, wo die Güte ihr Maximum hat, auch der
Realteil beginnt auf bis zu 1,5 kΩ (ID = 0,5 mA) stark anzusteigen, während der Imaginärteil
sich für die einzelnen Arbeitspunkte kaum unterscheidet und einen Wert von 500Ω nicht
überschreitet.
5.3.2. Vergleich von Simulations- und Messergebnissen
Ein Vergleich der numerischen und gemessenen Ergebnisse kann mittels der Abbildun-
gen 5.8a und 5.8b angestellt werden, die sich aus der Kombination von Abbildung 4.8 und 5.7
ergeben. Die Werte sind für die Grundschaltung bei den Drainströmen ID = 0,5 mA und
3 mA abgebildet. Der Fall des maximalen Stromes ID = 6 mA ließ sich in der Simulation nicht
nachbilden, da durch Änderung der Steuerspannung keine Änderung mehr im Drainstrom
stattfand. Aus der Simulation ergeben sich Induktivitätswerte zwischen 8,5 nH bei ID = 3 mA
und 11,5 nH bei ID = 0,5 mA. Diese Werte sind für die realisierte Schaltung verschoben, die
bei gleichen Drainströmen geringere Werte für Leff ergibt: 3,9 nH bei ID = 3 mA und 6,5 nH
bei ID = 0,5 mA. Die Größenordnung der erreichten Werte ist gleich, aber die Simulation der
Schaltung fand mit idealen passiven Bauelementen statt, sodass vernachlässigte parasitäre
Eekte zu einer Beeinussung des Abstimmbereiches führen. Davon abgesehen ist das
Frequenzverhalten ähnlich, nur für ID = 0,5 mA sinkt die Induktivität in der Simulation
schneller, als in der Messung. Die Darstellung der S-Parameter in Abbildung 5.8b zeigt
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Abbildung 5.6. – Messergebnisse der (a) Transmissionsparameter und (b) Reexionsparameter bei
ID = 0,5mA und 6mA für die BF545A-basierte Induktivitätsschaltung bei einer Variation des Drain-
stroms zwischen 0,5mA und 6mA.
für die Reexionsparameter Unterschiede im Bereich von 2 dB für die Eingangsreexi-
on bei ID = 3 mA, die anderen Reexionsparameter haben sehr ähnliche Werte. Bei den
Transmissionsparametern sind größere Unterschiede feststellbar. Dort zeigt sich zu hö-
heren Frequenzen hin eine Abweichung, besonders für ID = 3 mA (bis zu 8 dB) aber auch
bei ID = 0,5 mA (bis zu 6 dB). Die Berechnung der Induktivität erfolgt aus den Transmissi-
onsparametern, da diese normalerweise die höheren Werte aufweisen. In diesem Fall sind
die Reexionswerte sehr groß, sodass es bei der Bestimmung von Leff zu Abweichungen
kommt. Die Ursache der Abweichung, insbesondere für die Transmissionsparameter, lässt
sich vermutlich auf die idealen Bauelemente zurückführen, aber die Frequenzabhängigkeit
der Abweichung legt auch parasitäre kapazitive Eekte nahe, wie sie durch lange Leitungen
über der Masseäche verursacht werden können.
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Abbildung 5.7. – Messergebnisse der (a) eektiven Induktivität und Güte sowie des (b) Imaginärteils
und Realteils der eektiven Impedanz für die BF545A-basierte Induktivitätsschaltung bei einer Variation
des Drainstroms ID = 0,5mA, 1mA, 2mA und 6mA.
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Abbildung 5.8. – Vergleich von Mess- und Simulationsergebnissen für die (a) eektive Induktivität,
(b) S-Parameter für die BF545A-basierte Induktivitätsschaltung. Die Werte sind für eine Variation des
Drainstroms zwischen ID = 0,5mA und 3mA dargestellt.
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5.3.3. Erweiterung um die Kompensationsinduktivität im
Rückkoppelpfad
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Abbildung 5.9. – Messergebnisse der BF545A-Schaltung mit zusätzlicher Induktivität Lf = 220 nH für
die Induktivität und Güte bei einer Variation des Drainstroms zwischen 1mA und 6mA.
Die Grundschaltung basierend auf dem BF545A, wie sie im vorherigen Kapitel vorge-
stellt wurde, wird um Induktivitäten im Rückkoppelpfad erweitert, um die Nutzfrequenzen
der Schaltung erhöhen. In diesem Kapitel werden die Messergebnisse der Varianten mit
einer zusätzlichen Chipinduktivität von Lf = 220 nH und 660 nH präsentiert. Ein Vergleich
zwischen Ergebnissen aus Abbildung 5.7a mit denen in Abbildung 5.9 zeigt für die blindleis-
tungskompensierte Schaltung das erwartete Verhalten: die Verwendung von Lf reduziert
die Neigung des Absinkens für zunehmende Frequenzen und ändert den resultierenden
Induktivitätswert. Der Gütewert ändert sich nicht nennenswert, aber er sinkt weniger
schnell bei steigenden Frequenzen. Das ist bei Güten kleiner eins noch keine drastische
Änderung; wenn dieses Verhalten allerdings auch bei höheren Güten auftritt, hat das den
Vorteil, dass die Schaltung nicht nur mit einem schmalbandigen Maximum der Güte wie zu-
vor in Abbildung 5.7a betrieben werden muss. Die Abstimmbarkeit des Induktivitätswertes
nimmt, wie bei unkompensierten Schaltungen, zwar für höhere Frequenzen ab, aber der
Abstimmbereich ∆Leff ist bei 20 MHz mit 1,6 bis 2,4µH absolut gesehen immer noch groß.
Die Darstellung von S-Parametern und Real-und Imaginärteil für diese Schaltungsvariante
ist in Anhang D zu nden. Abbildung 5.11 zeigt die S-Parameter der Grundschaltung
erweitert um die Induktivität Lf = 660 nH für verschiedene Arbeitspunkte, sowie die daraus
berechneten Real-und Imaginärteile und die Induktivitäts-und Gütewerte. Die Beträge
der S-Parameter liegen in den gleichen Bereichen wie bei der Schaltung ohne reaktive
Leistungskompensation. Abbildung 5.10a zeigt die Beträge der Reexionsparameter, die ar-
beitspunktabhängig zwischen - 3,8 dB und - 0,8 dB liegen. Abbildung 5.10b zeigt die Beträge
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Abbildung 5.10. – Gemessene S-Parameter der BF545A-Schaltung mit zusätzlicher Induktivität
Lf = 660 nH bei Drainströmen von 1mA und 6mA.
der Transmissionsparameter, die zwischen - 20 dB und - 9 dB liegen. Alle Parameter zeigen
eine leichte, mit der Frequenz zunehmende Asymmetrie. Bei den Reexionsparametern
wird außerdem wie zuvor eine Arbeitspunktabhängigkeit deutlich. Die in Abbildung 5.11a
dargestellten Realteile steigen mit zunehmender Frequenz an und zeigen eine starke Ar-
beitspunktabhängigkeit. Das steht in starkem Gegensatz zu den Imaginärteilen, bei denen
die Änderung des Drainstromes kaum einen Unterschied verursacht. Andererseits steigt der
Imaginärteil im Gegensatz zur Schaltung ohne Lf bei jedem Arbeitspunkt mit der Frequenz
an. Das führt dazu, dass die Güte dieser Schaltung kein schmalbandiges Maximum hat.
5.3.4. Vergleich von Simulations- und Messergebnissen
In Abbildung 5.12 ist der Vergleich der Simulations- und Messergebnisse für die Induktivi-
tätswerte und die S-Parameter abgebildet. Die Auswahl der Drainströme wurde dadurch
bedingt, dass ID = 3 mA für diese Schaltungsvariante nicht gemessen wurde und ID = 6 mA
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Abbildung 5.11. – Messergebnisse der BF545A-Schaltung mit zusätzlicher Induktivität Lf = 660 nH für
den Real- und Imaginärteil der eektiven Impedanz sowie der Induktivität und Güte bei variierendem
Drainstrom.
zwar gemessen aber nicht simuliert werden konnte, da der Transistor vorher in Sättigung
geht. Abbildung 5.12a zeigt eine größere Abweichung, von rund 5µH, zwischen Simulation
und Messung als sie bei der unkompensierten Grundschaltung auftritt, wo es etwa 2,5µH
Abweichung sind. Wie bei der Grundschaltung auch, nimmt die Diskrepanz mit zunehmen-
der Frequenz ab, genau wie der Unterschied zwischen den jeweiligen Induktivitätswerten,
sodass bei 30 MHz nur noch eine Abweichung von 1,5µH besteht. Abbildung 5.12b zeigt
zum einen gute Reexionssymmetrie für beide Arbeitspunkte und ähnliche Dierenzen
zwischen den jeweiligen Transmissionsfaktoren bei Simulation und Messung. Aus Gründen
der Übersichtlichkeit sind für den Vergleich der S-Parameter S11 und S21 dargestellt, da in
der Simulation die Parameter transmissionssymmetrisch sind und sich in Abbildung 5.10b
eine Abweichung von kleiner 0,5 dB für die Reexionsparameter und kleiner 2 dB für die
Transmissionsparameter zeigt. Die Abweichung zwischen Simulation und Messung steigt
für die Transmissionsfaktoren mit der Frequenz und beträgt bei 5 MHz etwa 3 dB. Bei
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Abbildung 5.12. – Vergleich der Ergebnisse aus Simulation und Messung der BF545A-Schaltung mit
Kompensationsinduktivität im Rückkoppelpfad: (a) Induktivität und Güte, (b) S-Parameter (0,5mA
und 3mA).
15 MHz ist die maximale Abweichung für den gemessenen Frequenzbereich erreicht mit
7 dB und ist danach auch bei zunehmender Frequenz gleichbleibend.
5.3.5. Diskussion
Die Induktivitätsschaltung basierend auf dem Sperrschicht Feldeekttransistor BF545A
war eine der ersten Realisierungen. Das Ziel war insbesondere, bestehende Lücken in
der Bauelementeauswahl der HF-Schaltungstechnik zu schließen, weshalb symmetrisches
Verhalten und hohe Induktivitätswerte verfolgt wurden. Drei Variationen der BF545A-
basierten Schaltung wurden vorgestellt: eine Grundschaltung und zwei Schaltungen, bei
denen die Grundschaltung um Lf erweitert wurde. Gemessen wurden die S-Parameter, aus
denen, wie in Kapitel 4.1.1 dargestellt, die Impedanzwerte bestimmt werden, die wiederum
die Ableitung von Induktivitäts- und Gütewerte ermöglichen. Die Induktivitätswerte, ebenso
wie die Güte, zeigen eine Variation mit der Änderung des Arbeitspunktes. Es können hohe
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Tabelle 5.4. – Übersicht der erzielten Ergebnisse für die Beurteilungsparameter ∆Leff, fco, Q und
Symmetrie für die Induktivitätsschaltung basierend auf dem JFET BF545A.
Rf 5,1 kΩ 5,1 kΩ 5,1 kΩ
Cf 1 pF 1 pF 1 pF
Lf - 220 nH 660 nH
∆Leff 3,4µH...6,5µH 2µH...3µH 2,8µH...3,6µH
fco 5 MHz 15 MHz 15 MHz
Q < 1 < 1 < 1
Symmetrie f< 10 MHz f< 10 MHz f< 20 MHz
Induktivitätswerte mit der Schaltung erzielt werden und auch ihr Variationsbereich ∆Leff
ist mit 3,4µH bis 6,5µH bei 5 MHz sehr groß. Die Güte ist im Gegensatz dazu für keine der
drei Realisierungen größer eins.
Die Schaltungsvariationen zeigen alle ungünstig hohe Werte für ihre Reexionsparame-
ter und niedrige Werte für die Transmissionsparameter. Abhängig von den Kriterien für
symmetrisches Verhalten kann zwischen 1 und 10 MHz für alle vorgestellten Schaltungsvari-
anten von symmetrischem Verhalten ausgegangen werden. Für einen größeren Wert von Lf,
der sich in der Größenordnung von Leff bendet, wäre das induktive Verhalten und der
Abstimmbereich zu höheren Frequenzen hin erweiterbar. Die Symmetrie der Schaltungen
ist nicht deckungsgleich, aber abhängig von den Ansprüchen kann für alle Schaltungsva-
rianten im Frequenzbereich kleiner 15 MHz von symmetrischem Verhalten ausgegangen
werden. Es ist zu erwarten, dass die Asymmetrie der S-Parameter für eine Realisierung als
integrierte Schaltung weniger ausgeprägt ist, aufgrund der reduzierten parasitären Eekte,
die im diskreten Aufbau vorkommen. Tabelle 5.4 fasst die in diesem Kapitel vorgestellten
Messergebnisse zusammen. Die Güte ist für jede der Schaltungsvarianten mit dem BF545A
kleiner eins, sodass die Schaltung weiter verbessert werden muss. In einer neuen Umsetzung
soll neben der Güteverbesserung eine Erweiterung des nutzbaren Frequenzbereichs verfolgt
werden. Der Transistor BF545A hat laut Datenblatt mit C12 = 800 bis 900 fF den größten
Wert der parasitären Kapazität von den in dieser Arbeit vorgestellten Transistoren. Wie in
Kapitel 3.1.3 erläutert, ist das neben dem großen Wert von Leff ausschlaggebend für den
schnellen Abfall der Induktivität mit steigender Frequenz. Für die folgenden Schaltungen
wurden deshalb Transistoren mit geringerem C12 ausgewählt.
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Abbildung 5.13. – Die Induktivitätsschaltung, realisiert basierend auf einem BJT BFP450 mit den
Rückkoppelementen Rf und Cf, den Biaselementen Rb und Cb, sowie dem 0Ω-Platzhalter für die
spätere Erweiterung um eine Chipinduktivität.
Von dieser Schaltung wurden mehrere Ausführungen aufgebaut, die sich in den Werten
ihrer passiven Rückkoppelelemente unterscheiden, wie in Tabelle 5.5a dargestellt. Die
Anordnung der Bauelemente ist in Abbildung 5.14 dargestellt. In Ergänzung dazu wurden
weitere Versionen aufgebaut, die im Emitter-Pfad eine zusätzliche Gegenkopplungsindukti-
vität Lq beinhalten für die Güteverbesserung, dargestellt in Tabelle 5.5b. In der vorliegenden
Arbeit werden die Ergebnisse der Schaltungsvariante 2 mit Rf = 500Ω und Cf = 10 pF vor-
gestellt sowie die Erweiterung der Schaltung um die Induktivität Lq = 1,5 nH und 3,3 nH.
Tabelle 5.5. – Übersicht der Elementwerte für (a) die drei Realisierungen der Basis-
Induktivitätsschaltung basierend auf dem BJT BFP450 und (b) die Erweiterungen der Schaltung um eine
Gegenkopplungsinduktivität Lq im Emitterpfad. Die grau unterlegten Bereiche sind die im Folgenden
dargestellten Varianten.
Rf Cf
1 1 kΩ 10 pF
2 500Ω 10 pF
3 500Ω 5,6 pF
(a)
Rf Cf Lq
2 500Ω 10 pF 1,5 nH
2 500Ω 10 pF 1,8 nH
2 500Ω 10 pF 2,2 nH
2 500Ω 10 pF 2,7 nH
2 500Ω 10 pF 3,3 nH
3 500Ω 5,6 pF 0,75 nH
3 500Ω 5,6 pF 1,5 nH
(b)
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Abbildung 5.14. – Allgemeines Schaltbild der Induktivitätsschaltung basierend auf dem BFP450 und
die Anordnung der enthaltenen Schaltungselemente, Spannungsquellen und Tore.
Tabelle 5.6. – Vollständige Liste der Werte der verwendeten Bauelemente für die Realisierung der
Schaltung basierend auf dem BJT BFP450, wie in Abbildung 5.13 dargestellt.
Bauelement Rf Cf Rb Cb1 Cb2
Größe 500Ω 10 pF 100 MΩ 100 nF 100 nF
5.4.1. Grundschaltung
Die Schaltung, wie in Abbildung 5.13 dargestellt, wurde mit dem PNA E8316A in einem
Frequenzbereich von 50 MHz bis 500 MHz bei einer HF-Leistung von P = -20 dBm gemessen.
Die resultierenden Beträge der S-Parameter sind in Abbildung 5.15 für die Kollektor-
ströme IC = 0,5 mA und 10 mA dargestellt. Besonders auällig ist, dass die Vorwärts-und
Rückwärtstransmissionsparameter sich arbeitspunktabhängig drastisch voneinander unter-
scheiden. Aus Abbildung 5.15 wird aber auch ersichtlich, dass die Symmetrie der Reexions-
parameter mit steigendem Kollektorstrom abnimmt. Bei der Betrachtung der Reziprozität
von S12 und S21 fällt für die Messung bei IC = 10 mA eine frequenzabhängige Komponente
auf, da die Abweichungen mit steigender Frequenz zunehmen bis sie bei 500 MHz ihren
maximalen Abstand von 6 dB erreichen. Für die S-Parameter bei kleineren Kollektorströ-
men ist dieses Verhalten deutlich schwächer ausgeprägt und die Abweichung übersteigt
nicht 2 dB. Das bedeutet, dass die Schaltung in deutlich geringeren Grenzen symmetrisch
ist, als die vorherige, die auf einem JFET basierte. Mit der Realisierung basierend auf einem
BJT sollte geprüft werden, ob die Simulation, die symmetrische Transmissionsparameter
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Abbildung 5.15. – Die Symmetrie der (a) Reexionsparameter und (b) Transmissionsparameter für
die BFP450-Induktivitätsschaltung bei Kollektorströmen IC = 0,5mA und 10mA.
zeigte, korrekt ist und inwieweit die Transistortechnologie Einuss auf die erreichbaren
Ergebnisse hat. So hat sich zum Beispiel gezeigt, dass durch die höheren Variationsbereiche
von gm bei BJT größere Abstimmbereiche möglich sind. Ein höherer Kollektorstrom führt
zu einer deutlichen Verbesserung der Transmissionsleistung. Da die Messung unterhalb von
10 MHz herausfordernd ist, was die Messgeräte angeht, wurde diese Schaltung für einen,
absolut betrachtet, kleineren maximalen Induktivitätswert und Abstimmbereich entworfen,
um (entsprechend Gleichung (3.23)) eine höhere fco zu erzielen. Das eingeschränkte sym-
metrische Verhalten der Schaltung hat auch auf die Bestimmung der Induktivitäts- und
Gütewerte Einuss. Da die Transmissionsparameter nicht mehr gleich sind, ist es für diese
Schaltung von Relevanz, welcher der S-Parameter für die Umrechnung in Impedanzen und
Induktivitäten verwendet wurde. In der vorliegenden Arbeit wird die Umrechnung von
S-Parametern in Impedanzen basierend auf S21 durchgeführt. Die Abbildung 5.16a zeigt die
Induktivität und Güte für die Kollektorströme IC = 0,5 mA, 1,5 mA, 3 mA und 10 mA über
der Frequenz und die erreichte Erweiterung des nutzbaren Frequenzbereichs von 300 kHz
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Abbildung 5.16. – Die aus den S-Parametern errechneten Größen (a) Induktivität und Güte und
(b) Real- und Imaginärteil der eektiven Impedanz für die BFP450-Induktivitätsschaltung bei Kollektor-
strömen IC = 0,5mA, 1,5mA, 3mA und 10mA.
bis 30 MHz auf 10 MHz bis 300 MHz. Einerseits sind die resultierenden Induktivitätswerte
für diese Schaltung kleiner gewählt und ermöglichen so bereits einen größeren, nutzbaren
Frequenzbereich, andererseits wird dieser Eekt auch durch den geringeren Wert der tran-
sistorinternen parasitären Kapazität C12 mitverursacht. Der Abfall der Induktivitätswerte
bei steigenden Frequenzen ist bei dieser Schaltung anders als bei der JFET-basierten Schal-
tung: die Induktivitätswerte sinken bei dieser Schaltung nicht bei allen Arbeitspunkten von
Beginn an ab und je größer der Kollektorstrom ist, desto breiter ist der Frequenzbereich über
dem ein konstanter Induktivitätswert für einen festen Arbeitspunkt erreicht werden kann.
Die Güte dieser Schaltung ist noch immer klein, aber für Kollektorströme größer als 1,5 mA
größer als eins. Wie zuvor bildet sich auch bei diesen Gütewerten ein frequenzabhängiges
Maximum aus. Die Untersuchung der ohmschen und reaktiven Anteile von Zeff ist in
Abbildung 5.16b dargestellt. Dort wird deutlich, dass der resistive Anteil frequenzabhängig
ist und Maxima aufweist. Für einen Kollektorstrom von 10 mA steigt der Realteil auf über
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Abbildung 5.17. – Vergleich von Simulations- und Messergebnissen für die S-Parameter bei
(a) IC= 0,5mA und (b) IC= 10mA für die BFP450 Grundschaltung.
500Ω. Die Imaginärteile steigen mit einem maximal erreichten Wert von 250Ω (IC = 10 mA)
für keinen der Kollektorströme höher als der geringste Wert des Realteils (IC = 3 mA). Die
Imaginärteile sinken mit steigender Frequenz und setzen sich mit negativen Werten fort. Da
diese einem kapazitiven Verhalten entsprechen und die Schaltung sich nicht mehr induktiv
verhält, wird das als Ende des Nutzungsbereichs betrachtet und hier nicht in den negativen
Bereich dargestellt. Die Frequenz bei der die Imaginärteile negativ werden, korrelieren mit
der Frequenz des Absinkens des dazugehörigen Induktivitätswertes.
5.4.2. Vergleich von Simulations- und Messergebnissen
Abbildung 5.17 stellt den Vergleich zwischen den gemessenen und simulierten S-Parametern
dar. Sie sind unterschieden in die Ergebnisse bei IC= 0,5 mA (5.17a) und IC= 10 mA (5.17b).
Bei der Betrachtung der Simulationsergebnisse (gestrichelte Linien) fällt auf, dass jeweils
zwei Graphen übereinander liegen und die Simulation ein symmetrisches Verhalten erwar-
ten lässt. Die Abweichung zwischen Vorwärts- und Rückwärtstransmission beträgt im Maxi-
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Abbildung 5.18. – Vergleich von Simulations- und Messergebnissen für die (a) Induktivität und
(b) Güte für die BFP450 Grundschaltung.
mum 3 dB bei einer Frequenz von 500 MHz und für die Reexionsparameter bei 100 MHz. Für
geringere Kollektorströme ist die Abweichung noch geringer und nicht größer als 2 dB. Im
Allgemeinen ist die Abweichung von den Messergebnissen von den Simulationsergebnissen
vernachlässigbar für Frequenzen kleiner 250 MHz, mit Ausnahme der Reexionsparameter
bei IC= 10 mA, wo die Abweichung ab 100 MHz ansteigt und bei 500 MHz eine Diskrepanz
von 7 dB zwischen den Parametern aufweist. In Abbildung 5.18 sind die Vergleiche von
Simulations- und Messergebnissen für die Induktivitäts- und Gütewerte dargestellt. Die
einzige der vier Größen bei der Simulation und Messung ähnliche Ergebnisse zeigen, ist die
Induktivität bei IC= 10 mA, bei der bis 250 MHz nur geringe Abweichungen auftreten. Die
anderen Parameter unterscheiden sich stark. Wie bereits in Abbildung 5.16 deutlich wurde,
sind der Abfall der Induktivität, der Güte und des Imaginärteils eng miteinander verknüpft.
Die früheren Darstellungen von ähnlicheren Steuerströmen, z.B. 1 mA und 2 mA, wurde
deutlich, dass geringste Änderungen der S-Parameter große Abweichungen in den aus
ihnen berechneten Größen (Real- und Imaginärteil, Induktivität, Güte) zur Folge haben.
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Abbildung 5.19. – Messergebnisse der (a) Induktivität und (b) Güte bei Erweiterung der BFP450
Grundschaltung um eine Induktivität Lq = 1,5 nH im Emitterpfad. Die zusätzliche Induktivität verbessert
die Gütewerte um eins für den höchsten Kollektorstrom.
5.4.3. Erweiterung um die Kompensationsinduktivität im Emitterpfad
Die Schaltung wird als Prinzipbeweis um eine zusätzliche Chipinduktivität im Emitterpfad
erweitert. Die Schaltung wird beibehalten und die Induktivität Lq = 1,5 nH wird anstelle
des Platzhalters R0 eingesetzt, um bei dem Vergleich Variationen aufgrund von Bauteiltole-
ranzen auszuschließen. Für Lq = 1,5 nH zeigen sich in Abbildung 5.19 vernachlässigbare
Änderungen der eektiven Induktivität und nur eine geringe Verbesserung der Güte. Wird
der Wert der zusätzlichen Induktivität jedoch größer dimensioniert, um die Güte weiter
zu verbessern, kann das bis zur Instabilität der Schaltung führen, sodass eine umsichtige
Dimensionierung erfolgen muss. Wird die Schaltung mit einer Chipinduktivität des Wertes
Lq = 3,3 nH ergänzt statt mit Lq = 1,5 nH kann dieser Resonanzeekt beobachtet werden.
Abbildung 5.20 zeigt die resultierenden Induktivitäts- und Gütewerte für die Schaltung
mit Lq = 3,3 nH für alle gemessenen Kollektorströme. Bei der Induktivität wird deutlich,
dass die Induktivität dieser Schaltung weniger steil mit steigender Frequenz absinkt, als bei
der Realisierung der Grundschaltung, aber ab IC = 10 mA wird vor dem Absinken der Induk-
tivität auch ein Überschwingen deutlich. Das äußert sich auch in der Darstellung der Güte,
in der Resonanzeekte sichtbar werden für Kollektorströme größer als 3 mA. Für den Kol-
lektorstrom IC = 5 mA ergeben sich Gütewerte von 375 (@120 MHz) und 460 (@420 MHz).
Für IC = 10 mA ergibt sich außerhalb der Achsenskalen ein Wert von 11000. Um eine bessere
Darstellung geeigneter Skalierung zu ermöglichen, zeigen die Abbildungen 5.21a und 5.21b
Induktivität und Gütewerte noch einmal für ausgewählte Ströme. Zu diesen Werten sind
im nächsten Abschnitt auch die S-Parameter für den Vergleich zwischen Simulations- und
Messergebnissen dargestellt. Abbildung 5.21a zeigt, dass der Hauptanteil der Abstimm-
barkeit der Induktivität durch niedrige Kollektorströme verursacht wird. Bezüglich dieses
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Abbildung 5.20. – (a) und (b) Darstellung aller gemessenen Induktivitäts- und Gütewerte für die
Erweiterung der BFP450 Grundschaltung um eine größere Induktivität Lq = 3,3 nH im Emitterpfad.
Der größere Wert der Chipinduktivität führt bei geringen Kollektorströmen zu einer Verbesserung der
Gütewerte und bei hohen Strömen zu der Ausbildung von Resonanzeekten.
Parameters entsteht also kein Nachteil aus der Einschränkung des Steuerstroms, um Re-
sonanzeekte zu vermeiden. In Abbildung 5.21b sind die Gütewerte nur für IC = 0,5 mA,
1,5 mA, 2,5 mA und 3 mA dargestellt und es wird deutlich, dass die 0,5 mA Dierenz zwi-
schen 2,5 mA und 3 mA für die Variation der Induktivität kaum Bedeutung haben, aber für
die Güte einen großen Unterschied verursachen. Die Gütewerte reichen von 2 (IC = 0,5 mA)
bis 20 (IC = 3 mA).
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Abbildung 5.21. – Darstellung der Induktivitäts- und Gütewerte für die Erweiterung der BFP450
Grundschaltung um Lq = 3,3 nH im Emitterpfad. Der größere Wert der Chipinduktivität führt bei gerin-
gen Kollektorströmen zu einer Verbesserung der Gütewerte und bei hohen Strömen zu der Ausbildung
von Resonanzeekten. In (a) und (b) sind die Ergebnisse nur für die Kollektorströme dargestellt, die
keine Resonanzeekte zeigen.
5.4.4. Vergleich von Simulations- und Messergebnissen
Die Simulations- und Messergebnissen werden verglichen für die Induktivitätsschaltung
basierend auf dem BFP450 und erweitert um eine Induktivität Lq. Der Vergleich ist für
die Induktivität und Güte bei IC = 0,5 mA und 3 mA in Abbildung 5.22 dargestellt. Für den
Induktivitätswert bei niedrigen Frequenzen und IC = 0,5 mA wird ein um 150 nH höherer
Induktivitätswert gemessen, als die Simulation erwarten ließ. Dafür sinkt die Induktivität
auch mit steigender Frequenz schneller als in der Simulation. Bei IC = 3 mA ist die Abwei-
chung weniger stark ausgeprägt, was wenig überraschend ist. Die gleichen Abweichungen,
zum Beispiel bei der Einstellung des Kollektorstroms, haben bei geringeren Kollektorströ-
men einen größeren Einuss auf den Induktivitätswert als bei höheren Kollektorströmen, da
die analytischen Rechnungen bereits gezeigt haben, dass ICund Leff nicht linear skalieren.
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Abbildung 5.22. – Vergleich von Simulations- und Messergebnissen für die (a) Induktivität und
(b) Güte für die BFP450 Schaltung erweitert um eine Induktivität im Emitterpfad Iq= 3,3 nH.
Starke Abweichungen zwischen simulierten und gemessenen Ergebnissen sind bei der
Güte ebenfalls vorhanden. Dort weicht die gemessene Güte bei 3 mA mit Werten um 20 im
Frequenzbereich zwischen 150 MHz und 250 MHz stärker von der Simulation ab, welche
Werte zwischen 2 und 3 erwarten ließ. Für Kollektorströme größer 3 mA wurde bereits in
Abbildung 5.20b deutlich, dass sich Resonanzeekte ausbilden, deren Anfänge auch in Abbil-
dung 5.22 zu sehen sind. Die Simulation hat jedoch dieses Verhalten nicht erwarten lassen.
Neben den unerwartet hohen Gütewerten ist besonders bemerkenswert, dass der Vergleich
der S-Parameter bessere Resultate liefert als bei den Ergebnissen der Grundschaltung. Zwar
wurden dort IC = 0,5 mA und 10 mA verglichen, aber die Abweichung zwischen Simulation
und Messung war bei 10 mA gravierend, wohingegen in der erweiterten Schaltung bei 3 mA
ein gemessener Parameter nahezu deckungsgleich ist zu den Simulationsergebnissen: bei
Abbildung 5.23a sind sowohl S11 wie auch S22 zur Simulation und in Abbildung 5.23b sind
es jeweils S11 und S21.
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Abbildung 5.23. – Vergleich von Simulations- und Messergebnissen für die S-Parameter bei
(a) IC= 0,5mA und (b) IC= 3mA für die um eine Induktivität im Emitterpfad Lq= 3,3 nH erweiter-
te Schaltung.
5.4.5. Diskussion
Die Schaltungen basierend auf dem BFP450 hatten einerseits zum Ziel, eine zu dem JFET
analoge Realisierung in Bipolartechnologie aufzubauen und andererseits, die Schaltung
für einen höheren Frequenzbereich nutzbar zu machen. Dafür wurde die Dimensionierung
der Rückkoppelelemente Rf und Cf (zusätzlich zu dem anderen Transistor) so geändert,
dass die Werte für die eektive Induktivität Leff kleiner im Vergleich zu den BF545A-
Schaltungsvarianten sind. Der Parameter, der den stärksten Einuss auf den niedrigen
Imaginärteil, aber ansteigenden Realteil hat, ist die Rückkoppelkapazität C12, die parallel
zum Rückkoppelwiderstand Rf liegt. Die Elemente Rf und C12 bilden so gemeinsam mit Cf
und Cin Spannungsteiler, die sich rein ohmisch bei Gleichstrom und niedrigen Frequenzen
verhalten. Anstelle der zuvor ausschlaggebenden Rf und Rin tragen die Kapazitäten mit
zunehmender Frequenz vermehrt zu Zeff bei. So wird ein frequenzabhängiger Realteil
verursacht, der steiler als der reaktive Anteil von Zeff über der Frequenz ansteigt und zu
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Tabelle 5.7. – Übersicht der erzielten Ergebnisse für die Beurteilungsparameter ∆Leff, fco, Q und
Symmetrie für die Induktivitätsschaltung basierend auf dem BJT BFP450. Aufgrund des veränderten
Frequenzverhaltens der Induktivität im Vergleich zur JFET-basierten Schaltung, werden zwei Abstimm-
und Frequenzbereiche angegeben.
Rf 500Ω 500Ω 500Ω
Cf 10 pF 10 pF 10 pF
Lq – 1,5 nH 3,3 nH
∆Leff,1 40 ... 320 nH 40 ... 340 nH 110 ... 370 nH
(@ 25 MHz) (@ 25 MHz) (10 ... 50 MHz)
∆Leff,2 40 ... 135 nH 40 ... 140 nH 110 ... 210 nH
(10 ... 120 MHz) (10 ... 100 MHz) (10 ... 140 MHz)
fco,L1 25 MHz 25 MHz 50 MHz
fco,L2 120 MHz 100 MHz 140 MHz
Q 0,6 ... 3,6 0,6 ... 4,5 0,6 ... 20
Symmetrie nein nein nein
niedrigen Gütefaktoren führt. Die Tabelle 5.7 zeigt zusammenfassend die erreichten Werte
für die in diesem Kapitel vorgestellten Schaltungen basierend auf dem BFP450. Abhängig
von den Frequenzen, für die die Variation der Induktivität erreicht werden soll, reicht
der Abstimmbereich bei 25 MHz (fco,L1) von 40 nH bis 320 nH (∆Leff,1) und für einen Fre-
quenzbereich von 10 MHz bis 140 MHz (fco,L2) von 110 nH bis 210 nH (∆Leff,2). Obwohl
der Fokus bei diesen Schaltungsvarianten nicht primär auf einer Verbesserung der Gü-
te lag, konnte bei allen Realisierungen mindestens eine Verdoppelung im Vergleich zur
vorherigen Umsetzung erreicht werden. Da der maximale Abstimmbereich der eektiven
Induktivität bei niedrigen Frequenzen vorliegt, muss ein Kompromiss zwischen hohen
Gütewerten (hoher Kollektorstrom) und großem Abstimmbereich (maximaler Induktivitäts-
wert bei kleinem Kollektorstrom) gefunden werden. Keine der mit einem BJT aufgebauten
Schaltungen zeigen symmetrisches Verhalten. Das bedeutet zum einen eine Limitierung
in den Anwendungen, aber es ergibt sich andererseits auch die Frage, aus welchem der
vier S-Parameter die Induktivität bestimmt werden soll. Die Berechnungen (4.9) und (4.15)
wenden die Messergebnisse auf das Modell eines symmetrischen Zweitors an, das nur
eine Impedanz in Serie enthält. Ist diese Bedingung für das reale Zweitor nicht erfüllt
und es ergeben sich unterschiedliche Verhalten je nach Transmissionsrichtung, führen die
Umrechnungen zu unterschiedlichen Werten für die eektive Induktivität. Es kann aus
folgenden Optionen gewählt werden:
1. Anpassen der Rechnungen.
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2. Rechnung gilt lediglich für den Bereich in dem die Schaltung symmetrisch ist.
3. Begründete Entscheidung für einen Parameter zur Berechnung von Leff.
Der erste Ansatz ist nicht praktikabel, da die Rechnungen für ein reines Serienelement
gilt. Das müsste für eine komplexere Schaltung sowie für jede darauolgende Adaption
der Schaltung neu angepasst werden. Auch die zweite Variante ist nicht zielführend, da
es bedeutet, dass nur der Frequenzbereich zu betrachten ist, in dem die Schaltung durch
eine Serienimpedanz angenähert werden kann. Die Ergebnisse der BFP450 Messung lassen
erwarten, dass das für Bipolartransistoren im Allgemeinen keine Symmetrie zu erwar-
ten ist. In der vorliegenden Arbeit wurde deshalb die dritte Lösung gewählt. Wenn die
Zielanwendung keine bidirektionale Anwendung ist, sollte der Transmissionsparameter
der entsprechende Übertragungsrichtung verwendet werden. Es kann davon ausgegangen
werden, dass für die Transmissionsparameter die größeren Werte vorliegen und sie deshalb
weniger störanfällig sind.
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Auch für die AT32032-basierte Schaltung wurden mehrere Varianten aufgebaut und gemes-
sen. An dieser Stelle werden drei Vergleiche von Messungen dargestellt. Die Ergebnisse
sind in chronologischer Reihenfolge dargestellt: zunächst wird ein Vergleich der Ergebnisse
mit und ohne rückseitige Metallisierung angestellt. Anschließend werden Simulations-
und Messergebnisse für den Einuss einer reaktiven Leistungskompensation verglichen.
Danach folgt die Gegenüberstellung von Schaltungen mit den bisherigen und mit reduzier-
ten Abmaßen. Abschließend wird der Einuss der Messrichtung auf die Messergebnisse
untersucht.
Tabelle 5.8. – Vollständige Liste der Werte der verwendeten Bauelemente für die Realisierung der
Schaltung basierend auf dem BJT AT32032.
Bauelement Rf Cf Rb Cb1 Cb2
Größe 500Ω 1 pF 1 MΩ 100 nF 1µF
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VBE Cb1
Rb
Cf
Lf
Rf
Cb2
Lbias
VCE
AT32032
Lq
Cbias
1
Lbias
Cbias
2
Abbildung 5.24. – Allgemeines Schaltbild der Induktivitätsschaltung basierend auf dem BJT AT32032
und die Anordnung der enthaltenen Schaltungselemente, Spannungsquellen und Tore.
5.5.1. Einuss der Rückseitenmetallisierung
Für die Induktivitätsschaltung basierend auf dem BJT AT32032 und für die angestrebte
eektive Induktivität hat sich bereits in den numerischen Untersuchungen gezeigt, dass die
Schaltung auch bei hohen Frequenzen induktives Verhalten zeigt. Das ist auf den geringen
C12-Wert zurück zu führen. Um den Einuss parasitärer Eekte weiter zu reduzieren, wird
eine alternative Schaltung ohne rückseitige Masseäche aufgebaut. Aus der Leitungstheorie
und dem Schaltungsentwurf der HF-Technik ist bekannt, dass sich zwischen gedruckter
Leitung, Dielektrikum und Masseäche ein kapazitiver Eekt ausbildet. Durch Reduzierung
der Kapazität nach Masse wird im Gegenzug der Einuss der parasitären Induktivität durch
lange Zuleitungen im Verhältnis größer. Dieser Einuss soll durch eine Reduzierung der
Abmaße der Schaltung im Weiteren ebenfalls reduziert werden und wird in Kapitel 5.5.4
detaillierter untersucht. Es wird untersucht, ob so resonante Eekte reduziert werden,
die durch die Ausbildung eines Parallelschwingkreises aus induktiven und kapazitiven
parasitären Eekten entstehen. Das Konzept der Induktivitätsschaltung selbst ist masse-
frei beziehungsweise schwimmend. Der Massebezug in den Realisierungen kommt durch
den Messaufbau zustande, wie in Abbildung 5.25a dargestellt. Der Weg von den Masse-
Außenleitern der SMA-Konnektoren über die HF-Kabel bis zum Netzwerkanalysator ist sehr
lang und induktiv und verursacht eine Phasendrehung. Diese Phasendrehung sollte durch
die anfängliche Kalibrierung nicht relevant sein, aber ohne genaue Kenntnis der Schaltung
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(a) (b)
Abbildung 5.25. – Schema des Platinenaufbaus für (a) die rückseitige Masseäche der Schaltung und
(b) der Verbindung der Masseächen auf der Vorderseite.
im Inneren des NWA ist nicht sicher, dass beide HF-Kabel das gleiche Massepotenzial haben.
Deshalb müssen die beiden SMA-Konnektoren an der Platine miteinander verbunden sein.
Bisher wurde die Verbindung der Massen durch die Rückseitenmetallisierung realisiert. Das
ist im Nachfolgenden, wie in Abbildung 5.25b, durch Streifenleitungen auf der Oberseite
der Platine gelöst. Damit einher geht der Vorteil eines einseitigen Platinenaufbaus, der die
Fertigung vereinfacht, sowie eine Reduzierung der Streuverluste zwischen der Rückseiten-
metallisierung und den Metallisierungsächen (Streifenleiter, Lötächen) auf der Oberseite.
Beide Schaltungen wurden mit Blockkapazitäten Cb = 1µF realisiert. Die Messung wurde
bei einer IF-Bandbreite von 35 kHz, einer HF-Leistung von -17 dBm und in einem Frequenz-
bereich von 10 MHz bis 5 GHz durchgeführt. Dargestellt sind die Messungen zwischen
50 MHz und 1 GHz. In Abbildung 5.26 sind die Beträge der S-Parameter vergleichend für
die Schaltung mit und ohne Rückseitenmetallisierung für die Kollektorströme IC = 0,1 mA
und 3 mA dargestellt. Die durchgezogenen Linien zeigen die Messergebnisse der Schaltung
mit rückseitiger Masseäche und die gestrichelten Linien die der Schaltung mit Masse-
verbindung auf der Oberseite. Das grundlegende Verhalten beider Schaltungen ist nicht
symmetrisch. Zusätzlich wird deutlich, dass bei kleineren Kollektorströmen, dargestellt in
Abb. 5.26a, die Reexion sehr groß ist und die Transmission gering. Für die S-Parameter
bei höheren Kollektorströmen, dargestellt in Abb. 5.26b, kehrt sich dieses Verhalten in das
Gegenteil und die Schaltung hat hohe Transmissionswerte und geringe Reexionswerte.
Der Unterschied zwischen den beiden Schaltungsvariationen äußert sich hauptsächlich
in den Reexionsparametern bei IC = 3 mA in Abb. 5.26b und den Transmissionsparame-
tern bei IC = 0,1 mA in Abb. 5.26a. In diesen Darstellungen wird jedoch deutlich, dass die
Reexion der Schaltung ohne Rückseitenmetallisierung bei IC = 3 mA für einen breiten
Frequenzbereich etwa 5 dB höher ist. Die Transmission bei IC = 0,1 mA ist bei niedrigen
Frequenzen schlechter, als bei der Schaltung mit Rückseitenmetallisierung, nimmt aber bei
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Abbildung 5.26. – Gemessene Streuparameter der Induktivitätsschaltung mit dem BJT AT320320 für
rückseitige Masseäche (durchgezogene Linie) und ohne rückseitige Masseäche (gestrichelte Linie) für
zwei Kollektorströme: (a) IC = 0,1mA und (b) IC = 3,0mA.
Frequenzen größer als 350 MHz zu. Die Transmission bei IC = 3 mA zeigt für die Schaltung
ohne Rückseitenmetallisierung eine mit zunehmender Frequenz steigende Dierenz von
maximal 3 dB. Basierend auf Gleichung (4.15) werden aus den in Abb. 5.26 dargestellten
Werten komplexe Impedanzen bestimmt. Diese wiederum ermöglichen die Rückschlüsse
auf Induktivität und Güte. In Abbildung 5.27 werden die Induktivität und Güte der beiden
verschiedenen Aufbauten grasch dargestellt. Die Induktivität bei IC = 0,1 mA hat bei nied-
rigen Frequenzen im Mittel den Wert Leff = 140 nH, uktuiert aber und kann deshalb stabil
erst ab Frequenzen größer als 200 MHz verwendet werden. Für eine Frequenz von 500 MHz
ergibt sich ein Abstimmbereich ∆Leff zwischen 30 und 70 nH. Auch bei der Schaltung ohne
Rückseitenmetallisierung unterliegt der Induktivitätswert bei IC = 0,1 mA Schwankungen
bei niedrigen Frequenzen. Die Unterschiede im Aufbau führen bei dieser Induktivität außer-
dem zu einem schnelleren Absinken des Induktivitätswertes über der Frequenz. Die anderen
Induktivitätswerte sind von der Änderung der Masseanordnung nicht betroen. Dafür wird
ein Unterschied bei den Güten deutlich: in Abbildung 5.27b sind Resonanzeekte sicht-
110
5.5. Messergebnisse Bipolartransistor 2
bar, die für die Güte zu Spitzen führen. Die Werte sind 1700 (@790 MHz) bei IC = 0,5 mA,
5000 (@500 MHz) bei IC = 3 mA und 1000 (@280 MHz) bei IC = 10 mA. Diese Spitzen werden
für die Realisierung ohne rückseitige Masseäche zu höheren Frequenzen hin verschoben.
Um die Ursache der Resonanzeekte in den Güten näher zu betrachten, werden auch die
Real- und Imaginärteile der eektiven Impedanz dargestellt. Die Werte des Imaginärteils
variieren für die Schaltung mit rückseitiger Masseäche von 100Ω bis 250Ω und für die
Schaltung mit oberseitiger Masseäche von 150Ω bis 230Ω. In Abbildung 5.28 ist für den
Imaginärteil bei IC = 0,1 mA auch der Abfall bei zunehmender Frequenz sichtbar, der für
den Abfall des Induktivitätswertes in Abbildung 5.27 verantwortlich ist. Der Realteil der
eektiven Impedanz reicht im betrachteten Frequenzbereich für die Schaltung mit rück-
seitiger Masseäche von -130 Ω bis 250Ω und für die Schaltung ohne rückseitige Masse
von -100 Ω bis 400Ω. In den Darstellungen des Realteils wird die Ursache der Spitzen in
den Güteverläufen deutlich. In Abbildung 5.28a haben die Realteile bei IC = 0,5 mA, 1 mA
und 3 mA Nulldurchgänge, die mit den Gütespitzen bei 250 MHz, 500 MHz und 750 MHz
korrelieren. In Abbildung 5.28b verschiebt sich der Eekt zu höheren Frequenzen und
betrit die Realteile bei IC = 1 mA und 3 mA, die ihre Nulldurchgänge bei 350 MHz und
680 MHz haben. Negative Realteile sind ein Indiz für eine mögliche Instabilität. Aufgrund
der Rückkopplungen im Aufbau der Induktivitätsschaltung ist das ein relevanter Aspekt,
der weiter untersucht werden soll. Eine Betrachtung des Realteils allein ist nicht hilfreich.
In den bisherigen Auswertungen der Messergebnisse hat sich bereits gezeigt, dass die aus
den gemessenen S-Parametern umgerechneten Größen Induktivität, Güte, Real-und Imagi-
närteil nur unter Vorbehalt gelten. Bei unsymmetrischen Schaltungen ergeben sich aus den
Überlegungen in Kapitel 4.1.1 vier verschiedene Gleichungen zur Berechnung der eektiven
Impedanz. Unter Zuhilfenahme des k-Faktors, oder Rollet-Kriterium, soll geklärt werden,
ob tatsächlich eine Möglichkeit der Instabilität besteht. Ein negativer Realteil bedeutet nicht
zwingend eine Oszillation, sondern dass mit Nichterfüllens dieses Stabilitätskriteriums
bei bestimmten Lasten die Möglichkeit einer Oszillation besteht. Der k-Faktor ist eine
etablierte Beurteilungsgröße, der basierend auf den tatsächlich gemessenen S-Parametern,
eine Aussage ermöglicht, ob ein lineares Zweitor am Ausgang negative Widerstände für
eine beliebige Beschaltung zeigen kann. Die ersten Bedingungen sind:
|S11| < 1, (5.1)
|S22| < 1 und (5.2)
∆ < 1. (5.3)
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Abbildung 5.27. – Aus den Messdaten bestimmte Werte für die Induktivität und Güte der Schaltung
basierend auf dem BJT AT320320 mit und ohne Rückseitenmetallisierung für die Kollektorströme
IC = 0,1mA, 0,5mA, 1mA und 3mA.
Sie werden mit der Berechnung des k-Faktors veriziert [82]:
k =
1 − |S11|2 − |S22|2 +∆
2 |S12S21|
(5.4)
mit ∆ = |S11S22 − v12S21|2. (5.5)
Ist der Wert des k-Faktors größer als eins wird von Stabilität ausgegangen. Das Rollet-
Kriterium ist kein Stabilitätstest, sondern ein Stabilitätskriterium, basierend auf der Analyse
negativer Widerstände. Der k-Faktor beschreibt, ob die Schaltung für eine Last anfangen
kann, zu schwingen (bedingte Stabilität) oder ob das ausgeschlossen ist (unbedingte Stabili-
tät). Der k-Faktor ist bei der Schaltung mit rückseitiger Masseäche für alle Kollektorströme
über einen begrenzten Frequenzbereich kleiner eins, und bei IC = 3 mA sogar fast über den
gesamten betrachteten Frequenzbereich, wie in Abbildung 5.29a zu sehen ist. Für die Schal-
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Abbildung 5.28. – Aus den Messdaten bestimmte Werte für Real- und Imaginärteil der Schaltung
basierend auf dem BJT AT320320 (a) mit und (b) ohne Rückseitenmetallisierung für die Kollektorströme
IC = 0,1mA, 0,5mA, 1mA und 3mA.
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Abbildung 5.29. – Aus den gemessenen Streuparametern bestimmte k-Faktoren für die Schaltung
basierend auf dem BJT AT32032 bei (a) rückseitiger Masseäche und (b) ohne rückseitige Masseäche
für eine Variation des Kollektorstroms von IC = 0,1 bis 3mA.
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tung ohne Rückseitenmetallisierung wird eine Verbesserung sichtbar und nur die Messung
bei IC = 3 mA zeigt einen k-Faktor kleiner eins. Das zeigt, dass die negativen Widerstände in
der Abbildung 5.28b, bis auf IC = 3 mA, aus der Umrechnung resultieren, aber keine physika-
lischen Ursachen haben. Die Berechnung der Impedanz aus den gemessenen S-Parametern
liefert demnach nur qualitative Erkenntnisse zu der Größenordnung der Induktivität und
Güte. Im Zweifelsfall müssen zusätzliche Beurteilungsmethoden herangezogen werden.
5.5.2. Erweiterung um die Kompensationsinduktivität im
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Abbildung 5.30. – Gemessene Streuparameter für die Schaltung basierend auf dem BJT AT320320 bei
einem Kollektorstrom von IC = 0,5mA bei (a) keiner Kompensationsinduktivität Lf, und für (b), (c) und
(d) mit der Kompensationsinduktivität für die Werte Lf = 47 nH, 68 nH und 75 nH.
Im Folgenden sind die Messergebnisse von Schaltungen mit und ohne reaktive Leistungs-
kompensation, wie in Kapitel 3.1.4 beschrieben, vorgestellt. In Abbildung 5.30 sind die
S-Parameter der Schaltungen (ohne rückseitige Masseäche) bei einem Kollektorstrom
IC = 0,5 mA und die reaktiven Leistungskompensationen mit Lf = 0 nH (Abb. 5.30a), 47 nH
(Abb. 5.30b), 68 nH (Abb. 5.30c) und 75 nH (Abb. 5.30d) dargestellt. Verwendet wurden
Chipinduktivitäten von Coilcraft für Lf = 47 nH (0805CS-470-XMBC), und von Murata für
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Abbildung 5.31. – Vergleich der aus den Streuparametern gewonnenen Induktivitätswerte bei Kollek-
torströmen von (a) IC = 0,1mA und (b) IC = 3,0mA für die verschiedenen Größen der Kompensationsin-
duktivitäten von Lf = 0 nH, 47 nH, 68 nH und 75 nH.
Lf = 68 nH und 75 nH (LQW18AN68NJ00 und LQW18AN75NJ00). Alle Schaltungen wurden
mit Blockkapazitäten von Cb = 1µF realisiert, bei maximal -17 dBm gemessen und bei einer
IF-Bandbreite von 35 kHz. Die Reexionswerte sind für die jeweiligen Schaltungen nahezu
deckungsgleich und reichen von -4 dB bis -1 dB. Die Transmissionswerte hingegen zeigen
ohne Kompensation eine über einen breiten Frequenzbereich konstante Dierenz von 2 dB.
Mit steigendem Wert von Lf nimmt diese Dierenz zu, was bedeutet, dass die Verwendung
von Lf Einuss auf die Symmetrieeigenschaften der Schaltung hat. Bei einer vergleichenden
Darstellung der Induktivitätswerte für die Kompensationsvarianten, wie in Abbildung 5.31,
zeigt sich, dass der Unterschied zwischen Lf = 0 nH und 47 nH vernachlässigbar ist. Die
Induktivität bei Lf = 75 nH zeigt ein stärkeres Überschwingen als bei Lf = 68 nH, sodass von
den vorliegenden drei kompensierten Varianten Lf = 68 nH das beste Frequenzverhalten und
die höchste fco hat. Deshalb werden im Folgenden die Messergebnisse der Schaltungen mit
Lf = 0 nH und 68 nH genauer dargestellt. In Abbildung 5.32 sind auf der linken Seite die Er-
gebnisse für die Schaltung ohne Kompensation dargestellt und auf der rechten Seite die mit
der zusätzlichen Induktivität. Im direkten Vergleich wird der Einuss der Kompensations-
induktivitäten auf die resultierende eektive Induktivität besonders bei den größeren Leff,
basierend auf geringen IC, deutlich. Mit ihrem unmittelbaren Abfall bei steigender Frequenz
begrenzen sie den nutzbaren Frequenzbereich nach unten. Der Induktivitätsbereich ohne
Kompensation reicht von 55 nH bis 180 nH; der nutzbare Bereich liegt aber nur zwischen
50 MHz und 100 MHz. Lässt man die Induktivität bei IC = 0,1 mA außen vor und berück-
sichtigt nur IC = 0,5 mA, 1 mA und 3 mA, reduziert sich ∆Leff auf einen Abstimmbereich
von 55 nH bis 115 nH, aber der Frequenzbereich in dem diese Abstimmbarkeit möglich
ist, vergrößert sich auf 50 MHz bis 250 MHz. Die Induktivitäten basierend auf höheren
Kollektorströmen bleiben für den betrachteten Frequenzbereich von 50 MHz bis 1 GHz
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Abbildung 5.32. – Aus den Messdaten bestimmte Werte für die Induktivität und Güte der Schaltung
basierend auf dem BJT AT320320 mit und ohne Kompensationsinduktivität Lf für die Kollektorströme
IC = 0,1mA, 0,5mA, 1mA und 3mA.
nahezu konstant. Die mit Lf = 68 nH kompensierte Schaltung zeigt bei großen Leff-Werten
einen langsameren Abfall, aber bei den niedrigeren ein Überschwingen vor dem Abfall
der Induktivität. Das Ergebnis ist ein breiterer Frequenzbereich in dem die Abstimmbar-
keit über einen geringeren Bereich ∆Leff vorliegt, und ein reduzierten Frequenzbereich
für einen größeren Bereich ∆Leff, da das Überschwingen auch bei den niedrigen IC die
Grenzfrequenz fco beschränkt. Der Vergleich der Gütewerte in Abbildung 5.32b und 5.32c
zeigt bei Verwendung eines kompensierenden Lf ein Verschieben der Resonanzspitzen zu
niedrigeren Frequenzen hin: bei der unkompensierten Schaltung ergeben sich Spitzen in
der Güte von 8500 (@310 MHz) bei IC = 0,1 mA und von 50000 (@750 MHz) bei IC = 1 mA
Kollektorstrom. Bei der kompensierten Schaltung liegt mit 3 mA der Gütewert bei 1700
(@220 MHz) und für 1 mA bei 7500 (@330 MHz) und 900 (@940 MHz). Das spiegelt sich
auch im Real- und Imaginärteil wieder, die in Abbildung 5.33 dargestellt sind: der Imagi-
närteil (gestrichelte Linie) bei IC = 0,1 mA liegt ohne Kompensation bei etwa 100Ω und
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Abbildung 5.33. – Aus den Messdaten bestimmte Werte für Real- und Imaginärteil der Schaltung
basierend auf dem BJT AT320320 mit und ohne Kompensationsinduktivität Lf für die Kollektorströme
IC = 0,1mA, 0,5mA, 1mA und 3mA.
mit Kompensation bei 200Ω. Die berechneten Realteile (durchgezogene Linie) zeigen je-
doch bei vorhandener Leistungskompensation bereits bei 200 MHz und 350 MHz einen
Nulldurchgang. Aus diesem Grund werden im Anschluss erneut die k-Faktoren untersucht
und sind für die beiden exemplarischen Schaltungen in den Abbildungen 5.34a und 5.34b
dargestellt. Die Untersuchung bestätigt die Darstellung der Realteile. Für die Schaltung
ohne Kompensation zeigt nur die Messung bei IC = 3 mA einen k-Faktor, der kleiner eins
ist. Bei der kompensierten Schaltung liegt in begrenzten Frequenzbereichen für jeden Kol-
lektorstrom potenziell instabiles Verhalten vor: die Messung bei IC = 0,1 mA ist bis 200 MHz
kleiner eins, für IC = 0,5 mA bis 500 MHz, für IC = 1 mA und bei IC = 3 mA bis 950 MHz und
damit fast über den gesamten Frequenzbereich.
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Abbildung 5.34. – Aus den gemessenen Streuparametern bestimmte k-Faktoren für die Schaltung
basierend auf dem BJT AT32032 (a) ohne und (b) mit Kompensationsinduktivität für eine Variation des
Kollektorstroms von IC = 0,1 bis 3mA.
5.5.3. Vergleich von Simulations- und Messergebnissen
Ein Vergleich der Messergebnisse mit den Simulationsdaten ist in den Abbildungen 5.35
und 5.36 dargestellt. Die ersten zwei Graken stellen die Beträge der S-Parameter der un-
kompensierten Schaltung für zwei Kollektorströme IC = 0,1 mA und 3 mA dar. Sie entspre-
chen den Daten, die bereits bei der Auswertung der Grundschaltung beschrieben wurden.
Die Abbildungen 5.36a und 5.36b zeigen die Beträge der S-Parameter der mit Lf = 68 nH
kompensierten Schaltung für die gleichen zwei Kollektorströme. Die gemessenen Reexi-
onsparameter bei IC = 0,1 mA sind für die kompensierte und die unkompensierte Schaltung
nahezu deckungsgleich mit den Simulationsergebnissen. Bei einem IC = 3 mA ist die Re-
exion beider Schaltungsvarianten geringer und der Unterschied zwischen Messung und
Simulation ist für die unkompensierte und die kompensierte Schaltung ähnlich: bei beiden
Schaltungen ist die Reexion in der Simulation etwa 2 dB geringer als in der Messung.
Dieser Unterschied ändert sich bei der unkompensierten Schaltung für beide Reexions-
parameter kaum über der Frequenz. Bei der kompensierten Schaltung ist die Dierenz
zwischen Messung und Simulation bei niedrigen Frequenzen größer und nimmt mit stei-
genden Frequenzen ab. Bei den Transmissionsparametern fällt eine Abweichung zwischen
Simulation und Messung auf, die besonders bei der kompensierten Schaltung mit der Fre-
quenz zunimmt. Die Transmission bei IC = 0,1 mA liegt simuliert zwischen-12 dB und -16 dB
für die unkompsierte Schaltung und zwischen -10 dB und-20 dB für die unkompensierte
Schaltung. Bei beiden Varianten kommt es zu einer mit der Frequenz zunehmenden Abwei-
chung zwischen Simulation und Messung. Die gemessenen Werte liegen zwischen -8 dB
und -16 dB respektive -10 dB und -16 dB, wobei sich die Frequenzen, bei denen die Minima
der Transmissionswerte liegen, unterscheiden. Die Asymmetrie der Transmissionsparame-
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Abbildung 5.35. – Vergleich der Streuparameter aus Messung (durchgezogene Linien) und Simu-
lation (gestrichelte Linien) für die Kollektorströme IC = 0,1mA und 3mA und die Schaltung ohne
Kompensationsinduktivität Lf.
ter wird ab etwa 300 MHz sichtbar und ist bei IC = 3 mA für die kompensierte Schaltung
besonders deutlich. Dort unterscheiden sich nicht nur |S12| und |S21|, sondern die Messung
weicht mit einer Dierenz von 10 dB auch stark von der Simulation ab.
5.5.4. Einuss der Schaltungsabmaße
In der Absicht, die parasitären und resonanten Eekte zu reduzieren, wird eine kleinere
Schaltung entworfen, aufgebaut und gemessen. Die Abmaße ändern sich dadurch von
15 mm x 20 mm auf 8 mm x 10 mm und sind damit etwa halb so groß wie zuvor. Beide
Schaltungen wurden mit der Kompensationsinduktivität Lf = 68 nH, den Blockkapazitäten
Cb1 = 47 nF und Cb2 = 100 nF realisiert und bei einer Zwischenfrequenz-Bandbreite von
1 kHz sowie einer Leistung von -20 dBm gemessen. Die Änderung besteht in der Leitungs-
führung. Abbildung 5.38 stellt die gemessenen S-Parameter dar. Die durchgezogenen Linien
zeigen die Ergebnisse für die Schaltung mit den bisherigen Abmaßen. Die gestrichelten Lini-
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Abbildung 5.36. – Vergleich der Streuparameter aus Messung (durchgezogene Linien) und Simulation
(gestrichelte Linien) für die Kollektorströme IC = 0,1mA und 3mA für die Schaltung mit Kompensati-
onsinduktivität Lf = 68 nH.
en zeigen die Ergebnisse für die Schaltung mit den reduzierten Abmaßen. Diese Ergebnisse
sind jeweils für die Kollektorströme IC = 0,1 mA und 3 mA abgebildet. Für die Transmis-
sionsparameter ist bei geringen Kollektorströmen IC nur ein Unterschied von 5 dB zu
höheren Frequenzen hin sichtbar und die Reexionsparameter sind nahezu deckungsgleich.
Bei größeren IC wird ein Unterschied deutlich: für die Reexion ergeben sich Unterschiede
zwischen den Schaltungen von bis zu 14 dB bei niedrigen Frequenzen und 2 dB bis 4 dB zu
höheren Frequenzen hin. Der Unterschied bei den Transmissionsparametern wird beson-
ders zu höheren Frequenzen hin deutlich, dort unterscheiden sich die Messungen um bis
zu 14 dB. Die Schaltung reduzierter Größe zeigt bei der Transmission über den gesamten
Frequenzbereich wenig Schwankung und ihre Werte bleiben über -10 dB. In Abbildung 5.39
sind die rechnerisch aus den Messwerten gewonnenen Größen Induktivität, Güte, Real- und
Imaginärteil dargestellt. Der direkte Vergleich von Schaltung in normaler und reduzierter
Größe zeigt eine merkliche Änderung der Induktivitätswerte zwischen ihren Messergebnis-
sen. Da die eektive Impedanz und folglich die eektiv resultierende Induktivität aus den
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Abbildung 5.37. – Induktivitätsschaltung mit BJT AT32032 in (a) bisheriger Größe und (b) reduzierter
Größe. Die Abmaße wurden halbiert und tragen zu einer Verbesserung der Ergebnisse bei.
Transmissionsparametern bestimmt werden, ist es wenig überraschend, dass die Frequenz,
ab der sich die Induktivitäten der Schaltung reduzierter und normaler Größe unterscheiden
für IC = 0,1 mA, die gleiche Frequenz ist, bei der sich in Abbildung 5.38b der Unterschied
zeigt. Der Abstimmbereich der Induktivität der größeren Schaltung ∆Leff reicht von 50 nH
bis 140 nH bei 200 MHz. Die Induktivitätswerte der kleineren Schaltung fallen früher mit
zunehmender Frequenz ab. Die Ursache liegt in den reduzierten Leitungsinduktivitäten.
Der Abstimmbereich reicht bei 50 MHz von 30 nH bis 130 nH. Für einen Abstimmbereich
über einen breiteren Frequenzbereich sollte die Induktivität bei IC = 0,1 mA vernachlässigt
werden aufgrund ihres schnellen Abfalls. Der resultierende Abstimmbereich reicht nur von
40 nH bis 80 nH, die Induktivitätswerte können aber von 50 MHz bis 150 MHz als konstant
betrachtet werden. Werden nur die Induktivitäten von IC = 1 mA und 3 mA berücksichtigt,
die einen Abstimmbereich von 30 nH und 50 nH ermöglichen, erweitert sich der Frequenzbe-
reich, in dem sie als konstant betrachtet werden können, auf 50 MHz bis 500 MHz. Einerseits
ist der Imaginärteil der Schaltung von reduzierter Größe geringer und der Realteil gering-
fügig größer. Andererseits sind die Nulldurchgänge des Realteils, die bei der Schaltung
bisheriger Größe bei 350 MHz für IC = 3 mA und 600 MHz bei IC = 3 mA lagen, zu höheren
Frequenzen hin verschoben. Im betrachteten Frequenzbereich zeigt die Schaltung redu-
zierter Größe nur noch bei IC = 3 mA bei 500 MHz einen Nulldurchgang und resultieren
Resonanzeekt in der Güte. Die Abbildungen 5.39b und 5.39e zeigen die Güte auf verschie-
denen Skalen zur Verdeutlichung. Die Güte der Induktivitätsschaltung mit den Abmaßen
20 mm x 15 mm ist in den Abbildungen 5.39b und 5.39e dargestellt. Abbildung 5.39b zeigt für
einen Kollektorstrom von IC = 3 mA Gütespitzen von 250 (@60 MHz) und 1500 (@320 MHz).
Für IC = 1 mA ergeben sich maximale Gütewerte von 1700 (@610 MHz). Abbildung 5.39d
zeigt für IC = 0,5 mA Gütewerte zwischen 1,5 und 5,0 und für IC = 0,1 mA Gütewerte kleiner
eins. Für die Schaltung mit reduzierten Abmaßen (10 mm x 8 mm) verschieben sich die
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f (GHz)
|S m
,m
|(d
B
)
0
-5
-10
-15
-20
IC= 3,0 mA S11 S22 S12 S21
|S m
,n
|(d
B
)
(b)
Abbildung 5.38. – Gemessene Streuparameter der Induktivitätsschaltung mit dem BJT AT320320 für
die normale Größe (durchgezogene Linie) und für die reduzierte Größe (gestrichelte Linie) bei zwei
Kollektorströmen: (a) IC = 0,1mA und (b) IC = 3,0mA.
Resonanzeekte hin zu höheren Frequenzen. Es zeigt sich für IC = 3 mA in Abbildung 5.39c
ein Gütewert von 1600 (@670 MHz) und in Abbildung 5.39e zeigen sich für die anderen
Kollektorströme Gütewerte von 0,5 bis 4 (IC = 1 mA), um eins (IC = 0,5 mA) und kleiner eins
(IC = 0,1 mA). Die anschließend untersuchten k-Faktoren der Schaltungen unterstreichen
nicht das Ergebnis, das die errechneten Realteile vermuten lassen: in den k-Faktoren zeigt
sich bei der größeren Schaltung nur für IC = 3 mA ein Bereich, in dem der k-Faktor kleiner
eins ist. Die Schaltung reduzierter Größe hat unabhängig vom Kollektorstrom für niedrigere
Frequenzen einen Bereich, in dem sie potenziell instabil werden könnte.
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Abbildung 5.39. – Aus den Messdaten bestimmte Werte für die Induktivität und Güte der Schal-
tung basierend auf dem BJT AT320320 für die normale und die reduzierte Schaltungsgröße bei den
Kollektorströmen IC = 0,1mA, 0,5mA, 1mA und 3mA.
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Abbildung 5.40. – Aus den Messdaten bestimmte Werte für Real- und Imaginärteil der Schaltung
basierend auf dem BJT AT320320 für die normale und die reduzierte Schaltungsgröße bei den Kollektor-
strömen IC = 0,1mA, 0,5mA, 1mA und 3mA.
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Abbildung 5.41. – Aus den gemessenen Streuparametern bestimmte k-Faktoren für die Schaltung
basierend auf dem BJT AT32032 für die Schaltung von (a) normaler Größe und (b) reduzierter Größe
für eine Variation des Kollektorstroms von IC = 0,1 bis 3mA.
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5.5.5. Diskussion
Tabelle 5.9. – Übersicht der erzielten Ergebnisse basierend für AT32032-basierte Induktivitätsschaltun-
gen für die Schaltungen mit und ohne Rückseitenmetallisierung (RSM), reaktiver Leistungskompensation
und mit reduzierten Abmaßen.
Rf 500Ω 500Ω 500Ω
Cf 1 pF 1 pF 1 pF
Lf – 68 nH 68 nH
Anm. mit RSM, groß ohne RSM, groß ohne RSM, klein
∆Leff,1 30 nH ...150 nH 50 nH ...190 nH 30 nH ...130 nH
(@ 50 MHz) (@ 100 MHz) (@ 50 MHz)
∆Leff,2 30 nH ...80 nH 50 nH ...110 nH 30 nH ...50 nH
(10 ... 200 MHz) (10 ... 450 MHz) (50 ... 500 MHz)
fco,1 50 MHz 100 MHz 50 MHz
fco,2 200 MHz 450 MHz 500 MHz
Q resonant teils resonant etwa 5, sonst
teils resonant
Symmetrie nein Reexion Reexion
Bei der Realisierung der Induktivitätsschaltung mit dem BJT AT32032 stand die Er-
weiterung des nutzbaren Frequenzbereichs unter Beibehaltung von Abstimmbarkeit der
Induktivität im Vordergrund. Dafür wurde zusätzlich zu einer Grundschaltung eine Vari-
ante mit Induktivität für eine reaktive Leistungskompensation Lf realisiert, die zu einem
größeren Frequenzbereich führt in dem die Induktivitätswerte konstant sind. Außerdem
wurden weitere Einüsse auf das Verhalten der Schaltung untersucht und verglichen. Dazu
gehören der Einuss der Rückseitenmetallisierung, der Schaltungsabmaße und der Mess-
richtung. Bei dem Vergleich von Simulation und Messung zeigt sich, dass die Abweichung
der Messergebnisse von denen der Simulation richtungsabhängig ist. Die Abweichung ist
größer für den Betrag des Transmissionsparameters S12 als für S21. Diese Abweichung ist
weniger ausgeprägt bei der Schaltung, die ohne kompensierende Induktivität Lf aufgebaut
ist. Dieser Eekt konnte auch bei der Ergänzung der JFET-Schaltung um eine Induktivität Lf
beobachtet werden. Die Ursache liegt wahrscheinlich in den größeren Leitungslängen und
parasitären Eekten, die durch das zusätzliche Bauelement in die Schaltung eingebracht
werden. Das macht das Ersetzen der Chipinduktivität durch eine weitere Reaktanzschal-
tung insbesondere für integrierte Schaltungen interessant und es ist zu erwarten, dass bei
der Integration durch die geringeren Abmaße die parasitären Eekte reduziert werden
können, welche die Asymmetrie verursachen. Der Einuss der Rückseitenmetallisierung
zeigt sich für die vorgestellten Messungen in scheinbar schlechteren S-Parametern für die
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Schaltung ohne Rückseitenmetallisierung. Die Betrachtung des Rolletfaktors zeigt dennoch
eine deutliche Verbesserung der Ergebnisse und äußert sich außerdem in einem Verschie-
ben der Resonanzeekte der Güte hin zu höheren Frequenzen. Bei der Reduzierung der
Schaltungsabmaße zeigen sich insbesondere für die Reexionsparameter bei höheren Kol-
lektorströmen deutliche Verbesserungen von etwa 5 dB und die Transmissionsparameter
zeigen zu höheren Frequenzen hin mit niedrigerer Dämpfung die besseren Ergebnissen.
Im Allgemeinen reduziert sich auch die Asymmetrie zwischen den S-Parameter Paaren
|S11| und |S22|, sowie |S12| und |S21|. Um auszuschließen, dass die Richtungsabweichung
der Ergebnisse aus den NWA-internen Bias-Tees resultieren, über die keine näheren Infor-
mationen vorlagen, wurde die Richtungsabhängigkeit der Messparameter untersucht. Die
Ergebnisse sind in Anhang C dargestellt und zeigen die Unterschiede für die Messung bei
dem höheren Kollektorstrom für die Reexionsparameter. Die Unterschiede sind jedoch
vernachlässigbar klein und nicht in der Größenordnung der bisher dargestellten Dierenzen
zwischen den Richtungen.
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5.6. Zusammenfassung
In den vergangenen Kapiteln wurde das Funktionsprinzip der Induktivitätsschaltung er-
läutert, analytisch und numerisch untersucht und daraus letztlich Entwurfsrichtlinien
abgeleitet. Darauf aufbauend wurden Schaltungen realisiert und einige davon hier prä-
sentiert. Die Schaltungen basieren auf einem Sperrschicht-Feldeekttransistor und auf
zwei Bipolartransistoren und es wurden zusätzlich zu allen Grundschaltungen auch je-
weils erweiterte Schaltungen vorgestellt, die das Frequenz- oder Güteverhalten verbessern
sollen. Die Darstellung umfasst neben den gemessenen S-Parametern die daraus abge-
leiteten Größen Real- und Imaginärteil der eektiven Impedanz Zeff, sowie den daraus
bestimmten Werten der eektiven Induktivität und der Güte. Zusätzlich wurden diese
Bewertungsparameter auch mit den Ergebnissen der Schaltungssimulationen aus den vor-
herigen Kapiteln verglichen. Tabelle 5.10 stellt in einer Übersicht die erreichten Werte der
Realisierungen vergleichend dar und illustriert damit die Möglichkeiten und Schwächen
dieses Schaltungsansatzes. Abschnitt 1 zeigt die Ergebnisse der Schaltungen basierend auf
dem Sperrschicht-Feldeekttransistor BF545A: die Schaltungsvarianten zeigen zwar hohe
realisierte Induktivitätswerte (> 5µH), aber auch sehr niedrige Gütewerte. Die Schaltungen
verhalten sich in dem für die Abstimmbarkeit der Induktivität relevanten Frequenzbereich
(< 15 MHz) transmissionssymmetrisch, aber der Frequenzbereich ist auch noch verhält-
nismäßig schmal. Da die Simulation der ersten Bipolarschaltung kein asymmetrisches
Transmissionsverhalten erwarten ließ, wurde auch nicht vordergründig eine zweite JFET-
Schaltung für höhere Frequenzen verfolgt. Die geringen Abweichung in der Symmetrie,
die bei S-Parametern der JFET-Schaltungen sichtbar waren, schienen aber auch eine Sät-
tigung zu erreichen, aber da die Diskrepanz nicht weiter zunahm, ist zu erwarten, dass
Sperrschicht-Feldeekttransistoren auch bei höheren Frequenzen die beste Methode sind,
um symmetrisches, induktives Verhalten zu erzeugen. Die zweite Schaltungsvariante, ba-
sierend auf dem Bipolartransistor BFP450, wurde für kleinere Induktivitäts- und höhere
Gütewerte entwickelt und erlaubt eine Abstimmung zwischen 110 nH und 210 nH in einem
Frequenzbereich zwischen 10 MHz und 140 MHz. Dabei können Gütewerte bis zu 20 und
mehr erreicht werden, andererseits hat diese Schaltung nur in engen Grenzen symmetri-
sches Verhalten gezeigt. Die dritte Schaltungsvariante schließlich wurde mit einem weiteren
Bipolartransistor aufgebaut, der sich durch sehr geringe parasitäre Eekte auszeichnet.
Damit sollte der nutzbare Frequenzbereich so weit erweitert werden, wie es mit konzentrier-
ten Bauelementen und ohne Schaltungsintegration möglich ist, ohne die Abstimmbarkeit
vollständig zu vernachlässigen. Die Ergebnisse dieser Schaltung ermöglichen abstimmbares,
induktives Verhalten unter Beibehaltung von Reexionssymmetrie zwischen 30 nH und
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50 nH innerhalb des Frequenzbereiches 50 MHz bis 500 MHz und erreichen Gütewerte bis
etwa 5, bevor resonante Eekte auftreten können. Die Unterschiede zwischen Simulationen
und Messungen sind zum Teil sehr groß. Ihre Ursachen liegen in unvollständigen Tran-
sistormodellen, Leitungs- und Bauteilparasitäten sowie und in der Empndlichkeit der
Schaltungen auf Änderungen des Steuerstroms. Da dieser Strom nur indirekt während der
Messung bestimmt werden, aber nicht als Regelgröße für eine Einstellung des Arbeitspunk-
tes, dienen kann, sind daraus resultierende Abweichungen möglich, die einen Vergleich
mit der Simulation erschweren.
Mit diesen Messergebnissen können die im Kapitel 3.2 abgeleiteten Entwurfskriterien
veriziert und um praktische Aspekte erweitert werden. Die allgemeingültigen Richtli-
nien für den HF Schaltungsentwurf gelten auch hier: die Abmaße so klein wie möglich
gestalten und die Leitungslängen kurz halten und Bauteile geringer Toleranzen wählen.
Für die Transistoren müssen präzise Modelle vorliegen, das ist umso wichtiger, weil in
Transistordatenblättern nicht die relevanten parasitären Größen vermerkt sind. Die pa-
rasitären Eekte des Gehäuses gewinnen mit zunehmenden Frequenzen an Relevanz. Im
Hochfrequenzbereich ist ein vielversprechender Ansatz, einen Transistor mit möglichst
hohem ft zu wählen, denn daraus resultieren kleinere Werte für C12 und Cgs [10]. Die
höchsten Grenzfrequenzen sind im Bereich der npn-BJT und der n-Kanal FET zu nden
und insbesondere im Bereich der Galliumarsenid-FETs [83]. Zusätzlich zu den allgemeinen
Entwurfskriterien, müssen auch die Induktivitätsschaltung betreenden Entwurfsrichtlini-
en berücksichtigt werden, die besagen, dass die eektive Induktivität umso schmalbandiger
ist, je größer ihr Absolutwert ist und dass für einen maximalen Abstimmbereich ein eine
große Variation von gm nötig ist.
Für die Einordnung der Ergebnisse der Induktivitätsschaltung in den Vergleich mit den
Resultaten von Gyratorschaltungen sollen noch einmal kurz einige Werte der Tabelle 2.5
aus Kapitel 2.2.2 vorgestellt werden: Hara et al. [64] publizierten eine abstimmbare Induk-
tivität mit Werten zwischen 2 nH und 3 nH bei 3 GHz und einer Güte von zwei. Ein mit
der Induktivitätsschaltung vergleichbarer Abstimmbereich wurde von Leifso et al. [63]
vorgestellt. Die Induktivitätswerte konnten zwischen 6,5 nH und 110 nH variiert werden
in einem Frequenzbereich von 100 MHz bis 1 GHz, aber es wurde keine Angabe zur Güte
gemacht. Im Vergleich mit den Werten, die mit der transistorbasierten Induktivitätsschal-
tung erzielt wurden und in Tabelle 5.10 dargestellt sind, lässt sich schlussfolgern, dass die
Induktivitätsschaltung eine nützliche Ergänzung zu bestehenden Methoden ist.
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Tabelle 5.10. – Übersicht der erzielten Ergebnisse für die vorgestellten Induktivitätsschaltungen basie-
rend auf den Transistoren BF545A (JFET), BFP450 (BJT 1) und AT32032 (BJT 2).
JFET – BF545A
Rf 5,1 kΩ 5,1 kΩ 5,1 kΩ
Cf 1 pF 1 pF 1 pF
Lf - 220 nH 660 nH
∆Leff 3,4µH...6,5µH 2µH...3µH 2,8µH...3,6µH
fco 5 MHz 15 MHz 15 MHz
Q < 1 < 1 < 1
Symmetrie f< 10 MHz f< 10 MHz f< 20 MHz
BJT 1 – BFP450
Rf 500Ω 500Ω 500Ω
Cf 10 pF 10 pF 10 pF
Lq – 1,5 nH 3,3 nH
∆Leff,1 40 ... 320 nH 40 ... 340 nH 110 ... 370 nH
(@ 25 MHz) (@ 25 MHz) (10 ... 50 MHz)
∆Leff,2 40 ... 135 nH 40 ... 140 nH 110 ... 210 nH
(10 ... 120 MHz) (10 ... 100 MHz) (10 ... 140 MHz)
fco,1 25 MHz 25 MHz 50 MHz
fco,2 120 MHz 100 MHz 200 MHz
Q 0,6 ... 3,6 0,6 ... 4,5 0,6 ... 20
Symmetrie nein nein nein
BJT 2 – AT32032
Rf 500Ω 500Ω 500Ω
Cf 1 pF 1 pF 1 pF
Lf – 68 nH 68 nH
Anm. mit RSM, groß ohne RSM, groß ohne RSM, klein
∆Leff,1 30 nH ...150 nH 50 nH ...190 nH 30 nH ...130 nH
(@ 50 MHz) (@ 100 MHz) (@ 50 MHz)
∆Leff,2 30 nH ...80 nH 50 nH ...110 nH 30 nH ...50 nH
(10 ... 200 MHz) (10 ... 450 MHz) (50 ... 500 MHz)
fco,1 50 MHz 100 MHz 50 MHz
fco,2 200 MHz 450 MHz 500 MHz
Q resonant teils resonant etwa 5, sonst
resonant teils resonant
Symmetrie nein Reexion Reexion
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Die vorliegende Arbeit hat die umfassende Funktionsweise und Darstellung der Zusammen-
hänge der transistorbasierten, induktiv wirkenden und abstimmbaren Reaktanzschaltung
zum Inhalt. Ihr Potenzial als symmetrische, variierbare und miniaturisierbare Induktivität
im Hochfrequenzbereich für frequenzagile Anwendungen soll untersucht werden. Eine
Literaturrecherche zum Stand der Technik beschreibt die bisher üblichen Methoden für
abstimmbare Induktivitäten und ermöglicht einen Vergleich mit der Induktivitätsschal-
tung. Dabei stellte sich heraus, dass bisherige Arbeiten zu elektronisch abstimmbaren
Induktivitäten oft schmalbandige, unsymmetrische Schaltungen zum Ziel hatten. Die weit
verbreitete Methode der Gyratorschaltung teilt sich einige Eigenschaften mit der hier
vorgestellten Induktivitätsschaltung, aber sie unterscheiden sich letztlich durch die per
Denition fehlende Symmetrie [25], sowie den seltenen schwimmenden Aufbau [55]. Das
Konzept der transistorbasierten Reaktanzsschaltung ndet mitunter in Lehrbüchern Er-
wähnung [43], [44], aber ohne dass ausführlicher auf Entwurfsregeln eingegangen wird.
Die Induktivitätsschaltung ist eine der vier Versionen dieser Reaktanzschaltung, wie sie in
Kapitel 2.3 (Abb. 2.8) und in Anhang A dargestellt sind. Sie ist aufgrund der Abstimmbarkeit
des Induktivitätswertes und der Möglichkeit der Integration und Miniaturisierung eine
nützliche Ergänzung für die HF-Schaltungstechnik, da andere abstimmbare Induktivitäten
für diesen Frequenzbereich platzintensiv sind (mehrere geschaltete, gedruckte Spulen)
oder nicht symmetrisch (Gyratoren). Die Bidirektionalität der Induktivitätsschaltung bietet
Vorteile in der Filtertechnik und kann im Allgemeinen bei Schaltungen mit getrennten
Vorwärts- und Rückwärtstransmissionspfaden zu deren Pfadreduzierung und folglich der
Miniaturisierung einer Schaltung beitragen. Fehlende Entwurfsregeln für die Induktivi-
tätsschaltung in der Literatur machen eine ausführliche analytische Untersuchung der
Schaltung zu Beginn dieser Arbeit erforderlich, um Verständnis für die Abhängigkeiten bei
der Dimensionierung der Schaltungen zu entwickeln. Dabei zeigte sich, dass die Schaltung
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komplexere Abhängigkeiten aufweist, als es ihr Aufbau initial erwarten lässt. Die Optimie-
rung von Zielparametern wie hoher Güte, einem hohen Abstimmungsbereich oder einem
breiten, nutzbaren Frequenzbereich ist erschwert, da die Optimierung des einen Parameters
die Verschlechterung eines anderen zur Folge hat. Das macht das Priorisieren der Zielpa-
rameter erforderlich: es kann eine hohe Güte erreicht werden, die jedoch nur in einem
schmalen Frequenzbereich vorliegt. Die Induktivität kann konstant über einen breiten
Frequenzbereich sein, dafür ist aber der erreichbare Abstimmbereich des Induktivitätswer-
tes gering. Umgekehrt gilt, ein großer Abstimmbereich der Induktivität ist nur in einem
schmalen Frequenzbereich möglich. Und wenn das Ziel einer Schaltung symmetrisches
Verhalten ist, wird das nur in begrenzten Frequenzbereichen erzielt. Alle Zielparameter
können demnach zwar nicht mit einer einzigen Schaltung erfüllt werden, aber dafür mit
einem Schaltungskonzept, welches an alle Zielparameter angepasst werden kann. Neben
Anwendungen, für die es bereits Lösungen gibt, kann die Induktivitätsschaltung aufgrund
ihrer Vielseitigkeit zusätzlich Bereiche abdecken, in denen andere Ansätze noch nicht
vorhanden sind, zum Beispiel symmetrische, weit abstimmbare Induktivitäten. Die analy-
tischen Untersuchungen in Kombination mit numerischen Simulationsmethoden erlaubt
das Ableiten von präziseren Entwurfskriterien, die nach Wissen der Autorin das erste Mal
auch transistorinterne Größen berücksichtigen. Die Richtlinien sind in Kapitel 3.2 darge-
stellt und wurden anschließend durch die Messergebnisse der Testschaltungen validiert.
Die Erkenntnisse aus den Messdaten ermöglichen die Erweiterung der Entwurfsregeln,
basierend auf den theoretischen Annahmen, um praktische Aspekte. Die vorgestellten
Realisierungen zeigen die Umsetzung der verfolgten Hauptziele von Symmetrie (s. Ka-
pitel 5.3), einem großen Abstimmbereich (s. Kapitel 5.3 und 5.4) und einem konstanten
Induktivitätswert über einen breiten Frequenzbereich (s. Kapitel 5.5), wie in Tabelle 5.10
übersichtlich zusammengefasst. Die Tabelle zeigt die erreichten Werte der in der Arbeit
vorgestellten Realisierungen für den Abstimmbereich ∆Leff, die Grenzfrequenz fco, die
Güte Q und die Symmetrie. In den gemessenen Schaltungen werden auch die zusätzlichen
Induktivitäten verwendet, die als Funktionsbeweis der reaktiven Leistungskompensation
zum einen und der Güteverbesserung durch die Gegenkopplungsinduktivität im Source-
bzw. Emitterpfad zu anderen dienen. Durch die Messergebnisse wird bestätigt:
• Symmetrisches Verhalten ist in Grenzen durch die Verwendung des symmetrischen
Sperrschicht-Feldeekttransistors möglich.
• Ein großer Abstimmbereich der Induktivität kann erreicht werden.
• Die Verwendung von Lf ermöglicht eine Erweiterung des nutzbaren Frequenzbe-
reichs.
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• Die Verwendung von Lq ermöglicht eine Verbesserung der erreichbaren Güte.
Zusammenfassend demonstriert die vorliegende Arbeit einen Funktionsbeweis der transis-
torbasierten Induktivitätsschaltung, zeigt das Potenzial des Ansatzes und stellt Richtlinien
für die Dimensionierung beziehungsweise den Aufbau der Schaltung auf. Dennoch gibt es
Aspekte, die im Rahmen dieser Grundlagenarbeit nicht betrachtet werden konnten, aber
deren weitere Untersuchung von Interesse ist: die vorliegenden Messergebnisse unterstrei-
chen zwar die Entwurfsrichtlinien, nichtsdestotrotz sollten weitere Schaltungen aufgebaut
werden, die zum Beispiel eine JFET-basierte Schaltung für höhere Frequenzen entwerfen,
die Verwendung und Eigenschaften der Induktivität Lq studieren oder die neuen Erkennt-
nisse über die Einüsse von Transistoreigenschaften (s. Kapitel 3.2 und B) nutzen. Für
Realisierungen bei höheren Frequenzen größer 500 MHz sollten zudem EM-Simulationen
durchgeführt werden sowie umfassende Untersuchungen der Stabilität. In der vorliegenden
Arbeit wurden Chipinduktivitäten zur Verbesserung des Verhaltens verwendet. Das geschah
unter der Annahme, dass sie zu einem späteren Zeitpunkt durch eine weitere rekursive
Induktivitätsschaltung ersetzt werden können. In den vorgestellten Schaltungen hatten
die Induktivitäten zur Verbesserung des Frequenzverhaltens Lf und die Induktivität zur
Verbesserung der Güte Lq feste Werte. Wenn sie durch die Induktivitätsschaltung ersetzt
werden, sind auch sie abstimmbar. Das hat Vorteile für die Kompensation, da der Wert
von Lf der Größenordnung des variierbaren Leff entsprechen soll. Zukünftige Arbeiten
müssen sich deshalb mit der Frage beschäftigen, welche Anforderungen an diese inneren
Induktivitätsschaltungen gestellt werden, insbesondere ihrer erreichbaren Güte und der
zweifellose Einuss auf die Symmetrie der Schaltung. Erste Simulationen zeigten eine
drastische Reduzierung der Schaltungsäche durch die Integration der Schaltung. Wenn
bei der Integration versucht wird, Platz und externe Spannungsversorgung einzusparen,
könnten die Schaltung für Lf und die ursprüngliche Induktivitätsschaltung, die in Leff
resultiert, durch eine Versorgung gesteuert werden.
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Übersicht der Reaktanzschaltung
Die Reaktanzschaltung ist ein vielseitiges Konzept, mit dem sowohl kapazitiv als auch
induktiv wirkende Schaltungen aufgebaut werden können. In Abbildung A.1 ist der Aufbau
der Grundschaltungen dargestellt und zeigt den Weg von abstraktem Schaltungskonzept
bis zur induktiven, transistorbasierten Reaktanzschaltung, die in dieser Arbeit Verwendung
ndet.
Das Konzept der Schaltung beginnt mit dem Aufbau, der sich aus Rückkoppelelementen
und aktivem Zweitor zusammensetzt. Abhängig davon, wie diese Elementarten gewählt
werden, entsteht kapazitives oder induktives Verhalten. Die ersten zwei Rückkopplungsva-
rianten (Cf/Rf und Rf/Lf) erzeugen ein kapazitives Verhalten an den Ausgangsklemmen
und die dritte und vierte Variante (Lf/Rf und Rf/Cf) führen zu induktivem Verhalten der
Schaltung. Für das aktive Zweitor kann zwischen Bipolartransistor, Vakuumröhre oder
Feldeekttransistor gewählt werden, um mit der Änderung des Arbeitspunktes den entste-
henden Reaktanzwert zu variieren. Die vierte der Variationen der Rückkoppelelemente,
bestehend aus Rf und Cf führt zu induktivem Verhalten ohne Verwendung einer physi-
kalischen Spule und ist deshalb die Variante, die in Verbindung mit der Verwendung von
Bipolar- und Feldeekttransistoren in der vorliegenden Arbeit verwendet wurde.
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Abbildung A.1. – Übersicht des Grundkonzepts: Zusammengesetzt aus einem Rückkoppel-Zweitor
und einem aktiven Zweitor ergeben sich vier Grundschaltungen, von denen jeweils zwei induktives
beziehungsweise kapazitives Verhalten aufweisen (adaptiert nach [84]).
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Simulation der Abhängigkeiten der VCCS-basierten
Schaltung
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Abbildung B.1. – ADS Schaltbild für die Simulation von variierenden Werten für den Rückkoppelwi-
derstand Rf.
In Abbildung B.1 ist die Schaltung dargestellt, für die in ADS die Abhängigkeit der
eektiven Induktivität von der Variation des Rückkoppelwiderstandes simuliert und in
Abbildung 3.5 dargestellt wurde. Enthalten sind die entsprechenden Parametervariation
(Parameter-Sweep) der Steilheit gm sowie des Rückkoppelwiderstandes Rf. Die Simulation
wird für zwei separate Frequenzpunkte f = 50 MHz und 500 MHz durchgeführt.
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Simulation der Abhängigkeiten der Grenzfrequenz
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Abbildung B.2. – Einüsse auf die Grenzfrequenz fco durch die Größenordnung der eektiven Induk-
tivität Leff und die Größe der parasitären Kapazität C12.
In Kapitel 3.1.3 werden die Abhängigkeiten der Grenzfrequenz von der Größe der absolu-
ten Induktivität und der parasitären Kapazität C12 dargestellt. Beide dargestellten Graken
basieren auf der Simulation des Transistors BFP450 und folgenden Elementwerten für die
weiteren Schaltungselemente:
Tabelle B.1. – Liste der für die Simulation verwendeten Werte.
Bauelement Rf Cf C12 Rout Rin gm
Größe 500Ω 10 pF 0,5 pF 500 MΩ 500 MΩ 100 mS
Cf
Rf
Rin
gm Rout
C12
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Reduzierung der parasitären Rückkoppelkapazität
Wie im Kapitel zur reaktiven Leistungskompensation beschrieben, gibt es zwei Methoden,
den Eekt der transistorinternen, parasitären Rückkopppelkapazitätt C12 zu reduzieren.
Zum einen den schaltungstechnischen Ansatz und zum anderen die Steuerung des Eektes
durch gezielten Transistorentwurf. Schwierz et. al befassen sich in [10] mit den techno-
logischen Zusammenhängen zwischen dem Transistordesign eines FET und der Größe
der Rückkoppelkapazität C12, die in diesem Kontext als Cdg bezeichnet wird. Sie zeigen,
dass C12 abhängig von der Kanalladung ist [10, Gleichung (4-46)]:
Cdg =
∣∣∣∣∣
δQch
δVDS
∣∣∣∣∣
VGS=const.
=
∣∣∣∣∣
δQch
δVGS
∣∣∣∣∣
VDS=const.
(B.1)
Cdg =
∣∣∣∣∣
δQch
δVGS
∣∣∣∣∣
VDS=const.
=
δ (e ·nsh ·L ·W )
δVGS
= e ·L ·W δnsh
δVGS
(B.2)
gm ∝W · δnshδVGS
, gm =
δID
δVGS
(B.3)
ID = e ·nsh · v ·W (B.4)
mit der Elementarladung e, der Ladungsträgerdichte nsh einer Fläche, und der Sättigungs-
geschwindigkeit v. Obwohl Cgs mit einem Verhältnis von 10:1 wertemäßig größer ist als
Cdg [10], hat Cdg auf die Reaktanzschaltung den stärkeren Einuss. Aus B.2 folgt, dass
eine geringe Kanallänge L und ein kleiner Wert der Kanalbreite W geringe Kapazitätswer-
te Cdg verursachen. Jedoch ist L der einzige freie Parameter, der Cdg beeinussen kann,
ohne zugleich auch die Steilheit gm einzuschränken, da alle anderen Größen sowohl in der
Formel für Cdg, als auch in der für gm enthalten sind: W ist in der Formel (B.4) für den
Drainstrom ID enthalten und ein kleines ID führt über (B.3) zu einer geringeren Steilheit gm
und damit einer geringeren Güte. Es muss deshalb ein Kompromiss bei den Entwurfszielen
gemacht werden, da entweder vorrangig hohe Steilheit und Abstimmbereich erzielt werden
können oder eine hohe Güte. Ein vielversprechender Ansatz ist, einen Transistor mit mög-
lichst hohem ft zu nden, denn damit geht eine kleine Gate-Länge (bzw. die Basisdicke beim
BJT) einher, dem wiederum folgt ein hoher ID und daraus resultieren kleinere Werte für
Cdg und Cgs. Die höchsten Grenzfrequenzen sind im Bereich der npn-BJT und der n-Kanal
FET zu nden [83, S. F31], da dort die Grenzfrequenz eines Transistors unter anderem durch
Ladungsträgerlaufzeiten festgelegt wird. Die Beweglichkeit von Elektronen in Silizium- und
Gallium-Arsenid Transistoren übersteigt die Löcherbeweglichkeit um ein Vielfaches. Da
139
Anhang B. Ergänzungen zu Kapitel 3
weiterhin die Elektronenbeweglichkeit in Galliumarsenid-Transistoren feldstärkeabhängig
und bis zu sechsmal größer ist als in Siliziumtransistoren, sollten Galliumarsenid-FETs die
beste Wahl für die Verwendung der Induktivitätsschaltung in Hochfrequenzbereichen sein.
In niedrigeren Frequenzbereichen und diskreten Schaltungsaufbauten sollte außerdem das
Gehäuse der Transistoren Berücksichtigung nden. Gegebenenfalls fördern ungehäuste
Transistoren die Eignung für die Reaktanzschaltung. An sich haben die Gehäuse (mit Lei-
tungsinduktivitäten von 0,1 nH) keinen großen Einuss, allerdings ist das abhängig von der
Größe der Transistor-Dies selbst: je kleiner es ist, desto größer ist der Beitrag des Gehäuses
auf die parasitären Eigenschaften.
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Maßnahmen zur Gütesteigerung
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Abbildung B.3. – Induktivitätsschaltung mit zusätzlicher Induktivität Lq im Source-Pfad zur Verbes-
serung der Güte, sowie den drei Knotenpunkten.
Bei der Erweiterung des Schaltungskonzeptes um Lq ist eine analytische Lösung auf-
grund der Komplexität der resultierenden Ausdrücke nicht mehr sehr handlich. Für das
schnelle Bestimmen des Verhaltens einer Schaltung ohne Verwendung von Schaltungssimu-
lationssoftware, können Näherungen der Schaltungen mit Lq wie im Folgenden dargestellt,
berechnet werden. So werden umgehende Abschätzungen der Ergebnisse ermöglicht.
Serien-Mitkopplung
Für die Berechnung der eektiven Impedanz Zeff mittels des Aufstellens von Gleichungs-
systemen werden drei Knoten bestimmt, wie in Abbildung B.3 dargestellt. Ein lineares
Gleichungssystem mit gleich vielen Gleichungen wie Unbekannten ergibt sich aus der
Kirchhoschen Knotenanalyse der Schaltung in Abbildung B.3. Nach dem Bestimmen der
Ausgangsspannung Uout = U1 kann mittels Quotientenbildung mit dem Ausgangsstrom
Ieff = 1 A die Impedanz Zeff am Ausgang bestimmt werden:
Zeff =
U1
Ieff
1 0 = gm (U2 − U3) + j ωC12 (U1 − U2) + Gf (U1 − U2)
+Gout (U1 − U3) − Ieff
2 0 = j ωC12 (U2 − U1) + Gf (U2 − U1) + j ωCf · U2 + Gin (U2 − U3)
3 0 = −gm (U2 − U3) + Gin (U3 − U2) + Gout (U3 − U1) + 1jωLq
· U3
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beziehungsweise in Matrix-Schreibweise Ax = b dargestellt, lässt sich das Gleichungssys-
tem eindeutig lösen. Unter Verwendung der Cramer’schen Regel ergeben sich die Elemente
xi des Lösungsvektors x durch xi =
det(Ai)
det(A) für alle i. Dabei ist Ai die Matrix, die ge-
bildet wird, indem die i-te Spalte der Koezientenmatrix A durch die rechte Seite des
Gleichungssystems b ersetzt wird und Ieff der Vektor der unabhängigen Quellen.
A · x = b


a11 a12 a13
a21 a22 a23
a31 a32 a33


·


U1
U2
U3


=


Ieff
0
0


U1 =
det
∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
Ieff a12 a13
0 a22 a23
0 a32 a33
∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
detA
Aus dem Gleichungssystem kann die Spannung U1 bestimmt werden, mit der sich für
Ieff = 1 A die eektive Impedanz Zeff ergibt.
a11 - alle Terme aus 1 , die mit U1 zusammenhängen
a12 - alle Terme aus 1 , die mit U2 zusammen hängen.
...
a11 = jωC12 + Gf + Gout
a12 = gm − jωC12 − Gf
a13 = −gm − Gout
a21 = −jωC12 − Gf
a22 = jωC12 + Gf + jωCf + Gin
a23 = −Gin
a31 = −Gout
a32 = −gm − Gin
a33 = gm + Gin + Gout +
1
jωLq
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Cf
Lf
Rf
1
Ieff
Rin
C12
Lq
Rout
Uout
Uin
Zeff
1
2
3
Abbildung B.4. – Induktivitätsschaltung, die die zusätzlichen Induktivitäten Lf und Lq enthält.
Für gegebene Elementwerte einer Induktivitätsschaltung mitLq kann die eektive Impedanz
und die daraus resultierende eektive Induktivität bestimmt werden.
Kombination der Serien-Mitkopplung und der reaktiven
Leistungskompensation
Die Kombination von reaktiver Leistungskompensation und serieller Mitkopplung führt zu
der in Abbildung B.4 dargestellten Schaltung, welche die zusätzlichen Induktivitäten Lf
und Lq enthält. Auch für diese Schaltung werden drei Knoten bestimmt und ein lineares
Gleichungssystem mit gleich vielen Gleichungen und Unbekannten aufgestellt. Mit dem
Bestimmen der Ausgangsspannung U1 kann mittels festgelegtem Ausgangsstrom Ieff = 1 A
die Impedanz Zeff am Ausgang bestimmt werden:
Zeff =
U1
Ieff
1 0 = gm (U2 − U3) + j ωC12 (U1 − U2) +
(
Gf +
1
jωLf
)
(U1 − U2)
+Gout (U1 − U3) − Ieff
2 0 = j ωC12 (U2 − U1) +
(
Gf +
1
jωLf
)
(U1 − U2) + j ωCf · U2
+Gin (U2 − U3)
3 0 = −gm (U2 − U3) + Gin (U3 − U2) + Gout (U3 − U1) + 1jωLq
· U3.
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Äquivalent zur Berechnung im vorherigen Kapitel, lässt sich das Gleichungssystem eindeu-
tig lösen. Aus der Berechnung der Matrizen erfolgt wieder die Auistung der Terme gemäß
ihren Abhängigkeiten:
a11 - alle Terme aus 1 , die mit U1 zusammenhängen
a12 - alle Terme aus 1 , die mit U2 zusammenhängen
...
a11 = jωC12 + Gf +
1
jωLf
+ Gout
a12 = gm − jωC12 − Gf − 1jωLf
a13 = −gm − Gout
a21 = −jωC12 − Gf + 1jωLf
a22 = jωC12 + Gf +
1
jωLf
+ jωCf + Gin
a23 = −Gin
a31 = −Gout
a32 = −gm − Gin
a33 = gm + Gin + Gout +
1
jωLq
Mit dem Einsetzen dieser Terme in das Verhältnis der Determinanten, kann für gegebene
Elementwerte die Spannung U1 bestimmt werden
U1 =
det
∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
Ieff a12 a13
0 a22 a23
0 a32 a33
∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
detA
(B.5)
und aus dem Verhältnis vonU1 und Ieff die resultierende eektive Impedanz sowie eektive
Induktivität.
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Ergänzende Rechnung für die eektive Impedanz unter
Berücksichtigung des Stroms im Rückkoppelpfad
Bei der analytischen Untersuchung der Induktivitätsschaltung werden vereinfachende
Annahmen getroen, wie beispielsweise unendlich große Ein- und Ausgangswiderstände
des Transistors. Diese Annahmen helfen dabei, die resultierenden analytischen Ausdrücke
für die eektive Induktivität handhabbar zu gestalten, da das Ziel der Untersuchungen
keine exakte Modellierung der Realität ist, sondern das Verstehen der Zusammenhänge
zwischen den Einüssen auf das Ergebnis und Ableiten von Entwurfsrichtlinien. Eine der
anfänglichen Vereinfachungen war die Vernachlässigung des Stroms im Rückkoppelpfad If.
Aus Gründen der Vollständigkeit wird die Herleitung der Gleichung hier ergänzt:
Iout = If + IS (B.6)
Iout =
Uout
Rf +
1
jωCf
+ gmUin (B.7)
Die Eingangsspannung Uin wird mittels Spannungsteiler wie folgt ersetzt
Uin
Uout
=
1
jωCf
jωCfRf + 1
jωCf
(B.8)
Uin =
Uout
jωCfRf + 1
(B.9)
und in Gleichung (B.7) eingesetzt:
Iout =
Uout jωCf
jωCfRf + 1
+
gmUout
jωCfRf + 1
. (B.10)
Aus dem Verhältnis von Ausgangsspannung und -strom ergibt sich die eektive Impedanz
Zeff =
Uout
Iout
=
jωCfRf + 1
gm + jωCf
. (B.11)
Schon bei der Berechnung von Zeff für eine Schaltung ohne C12 (s. Kapitel 3.1.2) wurde
deutlich, dass die Vernachlässigung des Stroms im Rückkoppelpfad If zu einer deutlich
übersichtlicheren Formel führt, als es eine Berechnung unter Berücksichtigung des Strom er-
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möglicht. Unter Weiterbestehen der Annahme von idealen Ein- und Ausgangswiderständen
des Transistors (Rin und Rout→∞), wird die Parallelschaltung von C12 und Rf
Rf ||C12 = Rf1 + jωRfC12
(B.12)
in die Gleichung (B.11) eingesetzt:
Zeff =
1+ jωCf ·
[ Rf
1 + jωRfC12
]
gm + jωCf
(B.13)
=
1 + jωRfCf + jωRfC12
(gm + jωCf)(1 + jωRfC12)
(B.14)
Für den Fall, dass die parasitäre Kapazität C12 gegen Null geht, wird Gleichung (B.14) zu
(B.11).
Zeff =
1 + jωRf (Cf + C12)
(gm − ω2RfCfC12) + jω (Cf + gmRfC12)
(B.15)
Ausmultipliziert und getrennt nach Real- und Imaginärteil ergibt sich für den Imaginärteil:
Im {Zeff} = 1ξ ·
(
ωRfCf gm − ωCf − ω3CfRf2C122 − ω3Cf2Rf2C12
)
(B.16)
ξ = (gm
2 + ω2Cf
2) (1 + ω2C12
2Rf
2) (B.17)
Im {Zeff} =ωCf (gmRf − ω
2RfC12 (Cf + C12))
(gm2 + ω2Cf
2) (1 + ω2C12
2Rf
2)
(B.18)
sowie für die eektive Induktivität
Leff =
RfCf
gm
− ω
2Rf
2C12Cf (C12 + Cf)
gm2
(
1 +
ω2Cf
2
gm2
)
(1 + ω2C12
2Rf
2)
. (B.19)
Dieser Ausdruck zeigt den Term Leff,ideal ergänzt um die Abhängigkeiten, die sich bei
Berücksichtigen des Stromes im kompletten Rückkoppelpfad ergeben.
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C | Ergänzungen zu Kapitel 4
BFP450 - Symmetrie der Simulationsdaten
(a) (b)
Frequenz f in MHz Frequenz f in MHz
in in
S12, S21
S11, S22
Abbildung C.1. – Simulationsergebnisse für die S-Parameter der Grundschaltung über der Frequenz
sowie eine Detailansicht, die die Symmetrie der S-Parameter zeigt.
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SPICE-Parameter der verwendeten Transistoren
BF545A [85]
.MODEL BF545A NJF (VTO = -1.7372E+000,
BETA = 1.16621E-003, LAMBDA = 1.77211E-002,
RD = 9.01678E+000, RS = 9.01678E+000,
IS = 2.91797E-016, CGS = 2.20000E-012,
CGD = 2.20000E-012, PB = 7.80988E-001, FC = 5.00000E-001)
BFP450 [86]
.MODEL BFP450 NPN(IS=1.3125E-16, ISE=2.8341E-14,
ISC=1.2292E-17, XTI=3, BF=76.123, NR=1.2966, IKF=0.58905,
IKR=0.25878, XTB=1.5, VAF=24.165, VAR=13.461,
VJE=0.95292, VJC=1.1487, RE=0.45346, RC=0.50084, RB=5.403,
RBM=2.1659, IRB=1.3181E-5, CJE=3.2276f, CJC=1.0495p,
XCJC=0.28285, FC=0.91274,NF=0.79652,BR=21.254,
NE=1.5563, NC=0.70543, MJE=0.48672, MJC=0.50644,
TF=7.5068p, TR=2.6912n, ITF=1.7655E-5, VTF=0.66148,
XTF=0.69972, EG=1.11, VCEO=15, ICRATING=100m, MFG=SIEMENS)
AT32032 [87]
.MODEL Q320 NPN (BF=100, BR=2.5, IS=3.1E-16, VA=20,
TF=12PS, CJE=4.6E-13, VJE=1.01, MJE=0.6, PTF=25,
XTB=1.818, VTF=6, ITF=5.7E-2, IKF=2.5E-2, XTF=4, NF=1.03,
ISE=9.5E-13, NE=2.5, RB=9.78, RE=0.61, RC=35.97, CJC=1.8E-13,
CJS=1.7E-13, XCJC=0.20, PS=0.8, MS=0.5, PC=0.76, MC=0.53)
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D | Ergänzungen zu Kapitel 5
In Kapitel 5 wurden die zentralen Messergebnisse einiger realisierten Schaltungen vorge-
stellt, deren Ziel es ist das Funktionsprinzip nachzuweisen und bestmöglich die gestellten
Entwurfsziele zu erfüllen. In diesem Kapitel werden ergänzende Messdaten dargestellt.
Sie beinhalten eine zusätzliche Realisierung der BF545A Schaltung mit einer Induktivi-
tät im Rückkoppelpfad sowie den Einuss der Messrichtung auf die Messergebnisse der
AT32032-basierten Schaltung.
BF545A - Reaktive Leistungskompensation
0 10 20 30
0
1
2
3
4
f (MHz)
L e
ff
(µ
H
)
ID= 1,0mA ID= 2,0mA ID= 6,0mA 0
0,25
0,50
0,75
1,00
Q
Leff
Q
Abbildung D.1. – Messergebnisse der BF545A-Schaltung mit zusätzlicher Induktivität Lf = 220 nH für
Induktivität und Güte.
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Abbildung D.2. – Messergebnisse der BF545A-Schaltung mit zusätzlicher Induktivität Lf = 220 nH für
Real- und Imaginärteil der eektiven Impedanz.
0 10 20 30
0
-5
-10
-15
-20
f (MHz)
|S m
,n
|(d
B
)
S12, ID= 1mA S21, ID= 1mA
S12, ID= 6mA S21, ID= 6mA
0 10 20 30
0
-1
-2
-3
-4
f (MHz)
|S m
,m
|(d
B
)
S11, ID= 1mA S22, ID= 1mA
S11, ID= 6mA S22, ID= 6mA
Abbildung D.3. – Gemessene S-Parameter der BF545A-Schaltung mit zusätzlicher Induktivität
Lf = 220 nH
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AT32032 - Einuss der Messrichtung
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Abbildung D.4. – Untersuchung des Einusses der Messrichtung des Netzwerkanalysators. Dargestellt
sind Betrag und Phase der S-Parameter für die „Vorwärtsrichtung“ Richtung 1 (durchgezogene Linien)
und die „Rückwärtsrichtung“ Richtung 2 (gestrichelte Linien) für die Kollektorströme (a) IC = 0,1mA
und (b) IC = 3mA.
Bei den Messungen wurden wiederholt richtungsabhängig unterschiedliche S-Parameter
deutlich, die eine Asymmetrie in der Schaltung zeigen. Ein großer Anteil scheint dabei
durch den transistorinternen Aufbau der Bipolartransistoren verursacht zu werden. Bei
hohen Frequenzen können auch die Leitungslängen der Schaltung das Messergebnis be-
einussen. Für die Messungen wurden die internen Bias-Tees des Netzwerkanalysators
verwendet, über die auch die Spannungsversorgung der Reaktanzschaltung angelegt wurde.
Da keine näheren Informationen zum Aufbau der NWA-internen Bias-Tees vorliegen, wur-
de untersucht, ob durch Unterschiede in ihrem Aufbau eine Richtungsabhängigkeit und
Verfälschung der Messergebnisse verursacht wird. Die Schaltung wird deshalb in beiden
Richtungen gemessen. Das soll Klarheit darüber verschaen, ob die Ergebnisse unverändert
bleiben, wenn der Kollektor an Tor 2 angeschlossen ist und mit Spannung versorgt wird oder
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wenn die Schaltung gedreht, der Kollektor an Tor 1 des NWA angeschlossen ist und dort
die Spannung anlegt wird. Dabei werden die Messungen bei den gleichen Kollektorströmen
aufgezeichnet. Die gemessenen S-Parameter sind für den Kollektorstrom IC = 0,1 mA in
Abbildung D.4a dargestellt und für IC = 3 mA in Abbildung D.4b. Die untersuchte Schal-
tung ist die mit Lf kompensierte Schaltung von reduzierter Größe. Sie wurde bei -20 dBm
und einer IF-Bandbreite von 1 kHz gemessen. Die Messung in die erste Richtung ist in
durchgezogenen Linien dargestellt und die entgegengesetzte in gestrichelten Linien. Bei
der Auswertung der Ergebnisse muss darauf geachtet werden, dass sich auch die Richtungs-
bezeichnung umgekehrt, das heißt dass S12 (Richtung 1) dem Parameter S21 (Richtung 2)
entspricht. Bei einem IC = 0,1 mA sind die Abweichungen zwischen den Betriebsrichtungen
mit Unterschieden von weniger als 1 dB vernachlässigbar. Für IC = 3 mA hingegen werden
bei den Reexionsparametern frequenzabhängige Dierenzen deutlich, die vorwiegend
bei niedrigeren Frequenzen bis 200 MHz auftreten. In Abbildung D.4b, besteht bei 10 MHz
eine Dierenz von 3 dB, die bei höheren Frequenzen abnimmt, wo sich der Ergebnisse der
beiden Richtungen angleichen.
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